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RESUMO 
 
SCARMIN, Alcir. Otimização da Eficiência Energética no Acionamento de Motores de 
Indução Utilizando Técnicas de Controle Adaptativo em Tempo Discreto. 2011. 107f. 
Dissertação – Programa de Pós-Graduação em Engenharia Elétrica. Universidade Tecnológica 
Federal do Paraná. Pato Branco, 2011. 
 
Neste trabalho é abordado o aumento da eficiência no acionamento de motores de indução 
através de técnicas de controle que utilizam um modelo de perdas e uma estrutura adaptativa. 
Inicialmente é apresentada a revisão da literatura com os principais controladores de 
eficiência energética. Também são apresentados os modelos elétrico e mecânico do motor 
para simulação do controle por campo orientado indireto (IFOC – Indirect Field Oriented 
Control) composto por controlador de velocidade, fluxo e corrente. A identificação das fontes 
de perdas é utilizada como auxílio no desenvolvimento do controlador de eficiência em 
conjunto com controladores de velocidade e fluxo. Os métodos de aumento de eficiência 
energética do motor de indução utilizando por busca recursiva (SC– Search Control) e 
controle por modelo de perdas (LMC– Loss-Model-Based Control) são descritos, simulados e 
implementados. O SC é implementado com passo de busca adaptativo e o LMC através de 
uma curva padrão de fluxo ótimo baseado na corrente estatórica. O SC converge para a 
mínima potência de entrada, porém tem resposta lenta de 5s em transitórios. O LMC possui 
resposta rápida de 1s, mas também possui dependência a variação paramétrica. Através da 
combinação do SC com o LMC, um Controlador Híbrido Adaptativo de Eficiência (HAEC) é 
proposto. Este controlador possui rápida convergência de 1s em transitórios e baixa 
sensibilidade a variações paramétricas. Para verificação experimental dos controladores de 
eficiência, foi projetado uma plataforma de acionamento composta por conversor estático 
trifásico CA/CC/CA com modulação PWM Space Vector comandado por processador digital 
de sinais. Os resultados experimentais obtidos apresentaram redução no consumo de energia, 
quando comparados com o acionamento com fluxo constante, de 29,7% com SC, 39,9% com 
o LMC e 49,4% com o HAEC. Isso demonstra a viabilidade técnica do HAEC.  
 
Palavras Chaves: Motor de Indução. Eficiência Energética. Controlador Adaptativo. Controle 
Vetorial. Modulação Space Vector. Fluxo Ótimo. 
  
  
ABSTRACT 
SCARMIN, Alcir. Energetic Efficiency Optimization in Induction Motors Drives Using 
Adaptive Discrete Time Control Techniques. 2011. 107f. Dissertação – Programa de Pós-
Graduação em Engenharia Elétrica. Universidade Tecnológica Federal do Paraná. Pato 
Branco, 2011. 
 
This work approached the increased efficiency of induction motor drives using control 
techniques through a loss model and an adaptive structure. The review is presented with 
mainly energy efficiency controllers. Also, it are presented the electrical and mechanical 
models for motor control simulation with indirect field oriented (IFOC - Indirect Field 
Oriented Control) composed for speed, current and flux controllers. The identification of 
losses sources is used to development of efficiency controller with speed and flow. The 
methods of increasing energy efficiency of induction motor using a recursive search (SC-
Search Control) and Loss-Model-based Controller (LMC) are presented, simulated and 
implemented. The SC is implemented with adaptive search step and the LMC by an optimal 
flux standard curve based on stator current. The SC converges to minimum input power, but it 
has slow response of 5s in transients. The LMC has quick response of 1s, but also it has 
dependency on parametric variation. Through the combination of SC and LMC, a Hybrid 
Adaptive Efficiency Controller (HAEC) is proposed. This controller has fast convergence of 
1s in transitory and low sensibility with parameter variations. To implement the efficiency 
controllers, it was developed a platform composed by three-phase AC / CC / AC static 
converter with Space Vector Pulse Width Modulation controlled by a digital signal processor. 
Experimental results present an energy consumption reduction compared with constant flux 
drive of 29.7% for SC, 39.9% for LMC and 49.4% with HAEC. These results had shown the 
viability for HAEC project.   
 
 
Keywords: Induction Motor. Efficiency Controller. Adaptive Controller. Vector Control. 
Modulation Space Vector. Optimal Flux. 
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1  INTRODUÇÃO 
 
A preocupação com a redução do consumo de energia elétrica tem sido objeto de 
estudos em várias frentes de pesquisa no mundo, pois o crescimento da oferta de energia 
ocorre de forma inferior ao crescimento do consumo. Um dos motivos para este déficit é o 
alto custo associado à ampliação das plantas de geração de energia. Desta forma, para 
minimizar o aumento da demanda investe-se na melhoria da eficiência dos equipamentos. O 
desenvolvimento de equipamentos mais eficientes é uma realidade em todas as áreas 
tecnológicas. Entre estas áreas está a de motores elétricos e acionamentos. 
Os motores elétricos são máquinas rotativas ou lineares acionados por fontes de 
tensão contínua CC ou alternada CA. Os motores CC ainda são utilizados em algumas 
aplicações específicas e não representam uma parcela significativa no consumo de energia. Os 
motores CA substituíram os motores CC em grande parte das aplicações industriais devido ao 
baixo custo. Os acionamentos em velocidade variável demandam o uso de inversores com 
modulação por largura de pulso (PWM – Pulse Width Modulation). As aplicações dos 
motores lineares também são significativamente reduzidas comparadas aos motores rotativos 
CA. 
Entre as máquinas rotativas CA estão os motores síncronos e de indução, que são 
responsáveis pelo consumo de 65% da energia elétrica utilizada pela indústria de países 
desenvolvidos e em desenvolvimento1. Destes, conforme Ferreira e Almeida (2008)2, 90% são 
Motores de Indução Trifásicos (MIT) tipo “gaiola de esquilo”, utilizados devido à 
simplicidade de construção, tamanho reduzido, baixo custo de manutenção e aquisição e alta 
eficiência sob regime nominal de trabalho. Existem também os motores de indução 
monofásicos utilizados principalmente em aplicações rurais, onde não existe rede trifásica, e 
em potências fracionárias, como eletrodomésticos e ferramentas manuais. A energia elétrica 
consumida por motores de indução trifásicos menores de 500CV corresponde a algo em torno 
de 71% do total utilizado por motores elétricos3. Nos últimos anos, a utilização de motores 
síncronos de imãs permanentes vem crescendo onde é necessário um controle preciso de 
posição e velocidade. Há também veículos elétricos que estão sendo desenvolvidos a partir 
destes motores, pois são mais eficientes e compactos (ótima relação torque/volume) que os 
MITs, porém o custo dos motores de imãs permanentes ainda é um entrave para utilização em 
massa na indústria4. 
Os motores de indução, trabalhando na região de carga e frequência nominais tem 
sua máxima eficiência alcançada, tanto para motores padrão quanto para alto rendimento5, 6. 
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Esses últimos utilizam em sua produção 35% a mais de ferro, 20% mais cobre e 15% mais 
alumínio e possuem um custo maior, contudo este investimento inicial maior é compensado 
ao longo dos anos de funcionamento pela redução da energia consumida. Pesquisas apontam 
que um motor de indução abaixo de 500CV possui um custo inicial que representa algo em 
torno de 2 a 3% do valor total da energia que consumirá ao longo de sua vida útil estimada, 
cerca de 15 anos de funcionamento3. 
Na grande maioria das aplicações industriais, os motores operam com cargas leves, 
abaixo de 75% da nominal, devido ao superdimensionamento do mesmo e alternância de 
carga nominal e leve2,3. Essa condição de operação ocasiona uma queda acentuada na 
eficiência e no fator de potência devido ao aumento das perdas elétricas e magnéticas no 
motor5,8. Para minimização das perdas, os MITs tem sido acionados por conversores estáticos 
utilizando controladores de eficiência implementados em processadores de sinais7,8. Na 
literatura são citadas três principais técnicas para este fim sendo o Controlador de Busca (SC) 
e o Controlador baseado em modelo de perdas (LMC) ou a combinação de ambas9. Cada 
técnica utiliza métodos e tecnologias variadas para obter o mínimo consumo de energia. 
Através da análise da literatura sobre otimização da eficiência energética foi possível 
observar que para a mínima potência de entrada existe um nível de fluxo rotórico adequado 
em cada faixa de carga e velocidade do motor. Além disso, as principais características 
necessárias para implementar um controlador de eficiência são rápida convergência para a 
mínima entrada de potência em transitórios de carga ou velocidade, baixa sensibilidade a 
variações paramétricas e ausência de conhecimento aprofundado do funcionamento do motor. 
Desta forma é proposto um Controlador Híbrido Adaptativo de Eficiência (HAEC – Hybrid 
Adaptive Efficiency Controller), que combina a característica de rápida resposta do LMC, 
através de uma curva de fluxo ótimo padrão para várias faixas de potência de motores, com a 
convergência do SC através de passo de busca de fluxo ótimo adaptativo.  
 
1.1 OBJETIVOS 
 
O objetivo deste trabalho é analisar, propor e implementar estratégias para 
otimização da eficiência energética no acionamento de motores de indução trifásicos em 
operação com cargas leves. O sistema em questão deve apresentar robustez a variações de 
parâmetros em acionamentos com variação de velocidade. Os objetivos específicos são: 
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• Determinar o modelo matemático de motores de indução com base na revisão da 
literatura, e realizar simulações computacionais em tempo discreto para validação 
dessa modelagem; 
• Realizar simulações computacionais para comparação das técnicas SC e LMC com o 
acionamento em fluxo constante (CF – Constant Flux); 
• Projetar um controlador de eficiência, que combine as estratégias SC e LMC, e 
realizar simulações computacionais para validação da nova técnica proposta, 
comparando com os resultados com as anteriores. 
• Projetar e implementar uma plataforma de acionamento para motores de indução com 
inversor PWM, sensores de tensão, corrente, posição e controlada por um processador 
digital de sinais; 
•  Validar experimentalmente os controladores SC, LMC, o controlador híbrido 
proposto e realizar uma análise de eficiência energética destes controladores. 
 
1.2 ORGANIZAÇÃO DO TRABALHO 
 
Este trabalho é apresentado como segue: no primeiro capítulo foi apresentada a 
introdução com a motivação do estudo proposto. No segundo capítulo é apresentada a 
modelagem do motor, métodos de controle escalar e vetorial, bem como os controladores de 
corrente, velocidade e fluxo. As características de funcionamento de cada controlador são 
apresentadas através de simulações computacionais. No terceiro capítulo são discutidas as 
perdas no motor de indução. Também é realizada a revisão das principais técnicas propostas 
na literatura e a nova técnica proposta. A comparação entre as técnicas é feita com simulações 
computacionais. No quarto capítulo são apresentados os resultados experimentais das 
principais técnicas de controle de eficiência existentes em comparação com a nova técnica 
proposta. No quinto capítulo estão descritas as conclusões, contribuições e sugestões para 
trabalhos futuros. 
 
  
2 MODELAGEM E ACIONAMENTO DO MOTOR DE INDUÇÃO 
 
Neste capítulo é apresentada uma análise do motor de indução com a modelagem 
elétrica e mecânica simplificada. Também são apresentados os principais métodos de 
acionamento do motor, os controladores de corrente, velocidade e fluxo rotórico para o motor. 
 
2.1 O MOTOR DE INDUÇÃO 
 
A modelagem e a análise de máquinas elétricas foram propostas por Park (1929)10. 
Nesse trabalho, as variáveis de tensão, corrente e fluxo no estator foram referenciadas ao rotor 
da máquina síncrona. Essa transformação permitiu que as variáveis girantes no tempo fossem 
tratadas como estacionárias. Posteriormente, Stanley (1938)11 aplica a transformação de 
variáveis na análise do motor de indução com a referência fixada no enrolamento do estator. 
Kron (1951)12, utiliza a transformação de coordenadas no motor de indução simétrico para 
eliminar a indutância mútua variando no tempo. Nesse último caso a referência é rotativa e 
sincronizada entre estator e rotor. A unificação dessas análises foi feita por Krause, Wasunzuk 
e Sudhoff (1965)13, onde se utiliza uma referência arbitrária para o motor de indução 
assíncrono e a referência fixada no rotor para o motor síncrono. Com base na fundamentação 
e nos equacionamentos das máquinas elétricas feitos por Krause, Wasunzuk e Sudhoff 
(2002)13, Campos, Carati e Grundling (2000)14, Câmara (2007)15 e Gastaldini, Azzolin e 
Grundling (2009)17, é descrito de forma sucinta o princípio de funcionamento do motor de 
indução trifásico (MIT) e as equações principais do modelo elétrico e mecânico. 
O motor de indução tipo gaiola de esquilo é constituído basicamente por dois 
enrolamentos. Um fixo no estator, no qual é aplicada a corrente alternada responsável por 
produzir campo magnético girante e determinar os polos S (sul) e N (norte) do mesmo em 
cada instante. Outro enrolamento no rotor, no qual é induzida uma corrente e que também 
produzirá campo magnético com polos definidos que fazem interação com os polos do estator.  
Para ocorrer indução de corrente no rotor e consequentemente produção de torque é 
necessário que o eixo magnético do rotor esteja adiantado ou atrasado em relação ao eixo 
magnético do estator. Esta defasagem é denominada escorregamento, sendo definido pela 
relação 
-s r
l
s
s
ω ω
ω
=  (2-1) 
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onde ωs é a velocidade do campo do estator em rad/s ωr é a velocidade do rotor em rad/s e sl é 
o escorregamento por unidade (p.u). 
Na Figura 1 é ilustrado o efeito do escorregamento sobre a geração de torque. No 
momento em que a velocidade do rotor for menor que a velocidade síncrona, o 
escorregamento está entre 0 e 1 p.u e o torque no rotor é produzido para vencer a oposição 
feita pela carga e atingir um valor de escorregamento próximo de zero. Ao atingir a 
velocidade síncrona, o campo magnético no rotor deixa de ser produzido e o torque é zero, 
diminuindo a velocidade do rotor. Esta é a região de trabalho da máquina elétrica operando 
como motor. 
 Caso a velocidade da carga seja maior que a velocidade síncrona, o escorregamento 
será maior que 1 p.u. e o torque do rotor será produzido para frear a carga. Isto implica em 
indução de fluxo no estator feito pelo rotor e geração de tensão no estator maior que a tensão 
de alimentação. Desta forma o sentido da corrente do estator é invertido. Nesta região de 
operação a máquina funciona como gerador. 
Também pode ocorrer uma inversão no sentido de rotação do campo no estator em 
relação à rotação do rotor ocasionando um escorregamento inverso de 0 a -1 p.u e o torque 
produzido faz com que o rotor seja freado. 
Assim uma máquina de indução pode trabalhar em três regiões distintas dependendo 
do escorregamento como mostrado na Figura 1. A curva mostrada nesta figura é a relação de 
torque versus escorregamento através da expressão baseada em13 com os parâmetros do motor 
utilizado nesse trabalho e descrito neste capítulo.  
2 ' 2
' 2 2 ' 2 2 ' ' '( ( - ( )( )) ( ( ) ( ))
f P s m r s l
s r l s m s m r m s r s r l s r m
N N L R V s
Te
R R s L L L L L R L L s R L L
ω
ω ω
=
+ + + + + + +
 
(2-2) 
sendo Nf o número de fases, NP o número de polos, Vs a tensão nominal. 
Para simular a Figura 1 foram utilizados os parâmetros do motor da Tabela 1 e o 
escorregamento sl foi variado de -1 p.u a 2 p.u. A velocidade do campo do ωs foi mantida 
nominal do motor que é de 377 rad/s.  
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Figura 1– Região de trabalho do motor de indução.  
Fonte: Adaptado de Krause, Wasyncsuk e Sudhoff (2002) 13. 
 
O funcionamento dinâmico do motor pode ser modelado matematicamente como 
apresentado na próxima seção. 
2.2 MODELO DINÂMICO DO MIT 
 
As relações existentes entre as grandezas elétricas, magnéticas e mecânicas no motor 
de indução podem ser modeladas matematicamente através do circuito equivalente e 
equacionado sob a forma de matrizes de estado, resultando em um modelo que engloba as 
dinâmicas durante o funcionamento. 
Em Krause, Wasyncsuk e Sudhoff (2002) 13, é apresentado um circuito equivalente 
ilustrado na Figura 2 no qual é considerada uma das fases do enrolamento trifásico e a ligação 
tipo estrela. A análise neste circuito permite equacionar o modelo equivalente do motor de 
indução. 
 
Figura 2 – Circuito equivalente por fase do motor de indução. 
Fonte: Adaptado de Krause, Wasyncsuk e Sudhoff (2002) 13. 
 
No circuito equivalente são consideradas: a resistência do estator Rs, a indutância 
própria do estator Ls, a indutância de magnetização ou mútua Lm, a resistência do rotor R’r e a 
indutância própria do rotor L’r. Nesse circuito foi desconsiderado a resistência que representa 
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as perdas no núcleo, pois simplifica a modelagem e não afeta o comportamento dinâmico do 
motor. A resistência e a indutância do lado do rotor são referenciadas ao estator pelas 
seguintes relações  
r
r r
s
NR' R
N
=
 
(2-3) 
' .
r
r r
s
N
L L
N
=
 (2-4) 
O circuito equivalente da Figura 2 é um dos mais utilizados e é conhecido como 
modelo “T”, semelhante ao utilizado em análise de transformadores. A partir desse circuito é 
possível obter as seguintes relações de tensão no estator, no entreferro e no rotor 
s s s s s m mv ( t ) R i ( t ) L ( t ) L ( t )i i= + +& &  (2-5) 
0 ( ) ( ) ( )r r r r m mR i t L t L ti i= + +& &  (2-6) 
onde ( )_
•
significa d/dt. Ainda, a tensão no rotor é vr(t) = 0 uma vez que os terminais do 
mesmo estão curtocircuitados. Nas equações estão consideradas uma das fases, porém o 
sistema possui três fases dificultando os cálculos das variáveis. 
Como é possível observar, as operações matemáticas envolvidas no modelo “T” 
exigem cálculos com grandezas variantes no tempo. Desta forma, para implementação do 
modelo em sistemas digitais de controle são geralmente utilizadas algumas transformações 
descritas nas Seções 2.3 e 2.4. 
2.3 TRANSFORMAÇÕES DE COORDENADAS 
 
Na Seção 2.2 foi apresentado o modelo dinâmico do motor de indução baseado no 
circuito equivalente e nas relações de tensão e corrente. Uma vez que esse é 
significativamente complexo para ser tratado matematicamente, na literatura são utilizadas 
algumas transformações de coordenadas que simplificam os cálculos sem prejuízo da 
fidelidade do resultado e ainda permitindo um desacoplamento das variáveis. Para tais 
transformações são levadas em conta as seguintes considerações: 
• Os três enrolamentos do estator são iguais. 
• Os três enrolamentos do rotor são iguais. 
• Os ângulos entre os enrolamentos das fases são iguais. 
• O entreferro é constante. 
• As perdas magnéticas são desconsideradas e o circuito magnético é ideal. 
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Em Krause, Wasunczuk e Sudhoff (2002)13, são descritas duas transformações de 
referenciais para simplificar o modelo do motor: as transformações αβ e dq. 
2.3.1 Transformação αβ0 (Clark) 
 
A transformação de coordenadas αβ0 consiste em uma técnica para reduzir a 
distribuição espacial de três fases para duas fases em um sistema de coordenadas, com eixo 
imaginário β e eixo real α, com referência estacionária fixa sobre o mesmo. A Figura 3(a) 
ilustra esta modificação. É possível observar na Figura 3(b) que a força magnetomotriz 
(FMM) está referenciada entre os eixos “α” e “β” e depende somente do ângulo do campo do 
estator θs e dos valores de corrente e tensão estacionários. 
 
 
(a) (b) 
Figura 3 – Distribuição dos enrolamentos do estator. (a) Distribuição trifásica (b) Equivalente bifásico .  
Fonte: Campos (2000)18. 
 
Através da referência das variáveis de cada uma das fases sobre o eixo real α é obtida 
a relação 
cos(0º ) cos(120º ) cos( 120º )α = + + −a b cS S S S  (2-7) 
e fazendo a mesma referência para o eixo imaginário “β” é obtida 
(0º ) (120º ) ( 120º )β = + + −a b cS S sen S sen S sen  (2-8) 
organizando na forma matricial as equações (2-7)-(2-8) 
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1 1/ 2 1/ 2
.
0 3 / 2 3 / 2
α
β
 
  
− −  
=     
−         
a
b
c
SS
S
S
S
 
(2-9) 
O sistema de coordenadas abc possui uma relação de espiras Ns e esta relação precisa 
ser mantida no sistema de coordenadas αβ através de uma relação de espiras equivalente Neq 
sendo  
.
s
eq
N
N
 (2-10) 
Uma vez que a matriz precisa ser inversível é incluída uma variável de sequência zero 
(S0), que não possui significado físico na transformada de Clark 
0
1 1/ 2 1/ 2
0 3 / 2 3 / 2
α
β
− −    
    
= −    
        
a
s
b
eq
c
S S
NS S
N
a a a SS
 
 (2-11) 
e conforme demonstrado em Campos (2000)18 e Câmara (2007)15 a matriz de transformação 
abc→αβ0 com as variáveis calculadas é definida como 
1 1/ 2 1/ 2
2 0 3 / 2 3 / 2 .
3
1 1 1
2 2 2
K
 
 
− −
 
= − 
 
 
  
 
 (2-12) 
A transformação inversa, αβ0→abc, é obtida utilizando a matriz K inversa 
1
11 0
2
2 11/ 2 3 / 2 .
3 2
11/ 2 3 / 2
2
K −
 
 
 
 
= − 
 
 
 − −
  
 
 (2-13) 
Com a aplicação da matriz de transformação K as grandezas de tensão, corrente, fluxo 
e FMM do estator podem ser simplificadas de um sistema trifásico para um sistema bifásico. 
Porém, os eixos do rotor continuam em movimento mesmo com a aplicação da transformada 
αβ. Assim, o ângulo existente entre estator e rotor precisa ser levado em consideração e, com 
essa finalidade, a transformação de Park pode ser utilizada. 
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2.3.2 Transformação dq0 (PARK) 
 
A transformação de coordenadas dq0 foi definida por Park (1929)10, originalmente 
para análise de máquinas de polos salientes na qual o entreferro é variável. A transformada de 
Park posiciona as variáveis α e β do estator e rotor em um sistema de referências com 
coordenadas ortogonais nos eixos direto e em quadratura, denominados d e q, 
respectivamente. Esse sistema de referência pode ser utilizado tanto para motores de indução 
como para motores síncronos. A Figura 4(a) mostra a distribuição dos enrolamentos do estator 
e do rotor no sistema de coordenadas α e β. A Figura 4(b) mostra a transformação para as 
coordenadas d e q no referencial estatórico. Para as variáveis do estator os eixos α e d são 
coincidentes da mesma forma que os eixos β e q. Desta forma pode ser definido as variáveis 
do estator nos eixos dq em relação às variáveis do estator nos eixos αβ 
1 0
.
0 1
d
q
S S
S S
    
=    
    
α
β
 
(2-14) 
 
 
 
(a) (b) 
Figura 4 – Transformação dos enrolamentos α e β para d e q.  
Fonte: Câmara (2007)15. 
 
Para as variáveis do rotor estarem referenciadas aos eixos d e q é necessário 
considerar o ângulo  θr  existente entre os campos do estator e do rotor. Assim é possível 
definir  
cos( ) ( )
.( ) cos( )
α
β
θ θ
θ θ
  −   
=    
    
d r r
q r r
R Rsen
R Rsen
 (2-15) 
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A transformação de Park torna as grandezas girantes e variantes no tempo em 
grandezas estacionárias. O referencial utilizado nas equações (2-14) e (2-15) é o estatórico, 
onde o eixo d está coincidindo com o eixo α. Porém, podem ser utilizados outros referenciais 
como o rotórico e o síncrono, mudando apenas o posicionamento entre os eixos.  
A Figura 5 ilustra os eixos posicionados em um referencial genérico com θr entre 
estator e rotor e o ângulo ψ entre o campo magnético do estator e os eixos dq. A velocidade 
do rotor é definida como rθ& ou ωr e do campo do estator como sθ& ou ωs. O ângulo θs é 
definido como 
θ ψ θ= −s r  (2-16) 
e utilizando o mesmo conceito da equação (2-14) a transformação das variáveis do estator no 
referencial genérico são escritas como 
cos( ) ( )
( ) cos( )
α
β
ψ ψ
ψ ψ
    
=    
−    
d
q
S Ssen
S Ssen
 
(2-17) 
e da mesma forma para o referencial genérico para as variáveis do rotor, como na equação (2-
15), pode ser escrito por 
cos( ) ( )
.( ) cos( )
d r r
q r r
R Rsen
R Rsen
  − −   
=    
− − −    
α
β
ψ θ ψ θ
ψ θ ψ θ  (2-18) 
 
 
Figura 5 – Posição dos eixos no referencial genérico.  
 Fonte: Câmara (2007)15. 
 
Com essas simplificações o motor pode ser modelado considerando as variáveis 
estatóricas e rotóricas posicionadas sobre os eixos d e q e utilizando o referencial genérico 
como em Câmara (2007)15 e Gastaldini, Azzolin e Gründling (2009)17. 
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A Figura 6 mostra a simplificação do modelo do motor nos eixos dq de onde podem 
ser obtidas as equações das tensões do estator e rotor 
ω λ λ= − + &ds s ds s qs dsV IR  (2-19) 
ω λ λ= + + &qs s qs s ds qsV IR
 
(2-20) 
' ( )0 ω ω λ λ= − − + &r dr s r qr drR I  (2-21) 
' ( )0 .ω ω λ λ= + − + &r qr s r dr qrR I
 
(2-22) 
A velocidade do rotor em relação à velocidade do campo do estator depende do 
número de polos do motor. Desta forma, acrescentando o número de polos, as equações (2-
21)-(2-22) são reescritas como 
' ( )0 ω ω λ λ= − − + &r dr s PP r qr drR I N  (2-23) 
' ( )0 .ω ω λ λ= + − + &r qr s PP r dr qrR I N
 
(2-24) 
Os fluxos estatórico e rotórico após a transformação αβ0 e dq0 podem ser escritos 
como 
λ = +ds s ds m drL I L I  (2-25) 
λ = +qs s qs m qrL I L I  (2-26) 
λ = +dr r dr m dsL I L I  (2-27) 
λ = +qr r qr m qsL I L I  (2-28) 
A utilização das equações definidas pela transformada dq0 permitem um tratamento 
matemático mais simplificado com relações diretas entre as variáveis e sendo que as mesmas 
agora estão na referência síncrona. 
Com a aplicação das equações (2-25)-(2-28) nas equações (2-19)-(2-20) e (2-23)-(2-
24) e isolando-se as variáveis de corrente com derivação das equações, as mesmas podem ser 
escritas na forma de equações de estado como mostrado na equação (2-29) que posteriormente 
podem ser utilizadas como modelo para projeto dos controladores em um referencial genérico 
do motor de indução 
•
x = Ax + Bu  (2-29) 
assim definindo o vetor de entrada u e o vetor de estado x  
[ ] [ ]=x Tds qs dr qrI I I I  (2-30) 
[ ] [ ] .=u ds qs TV V  (2-31) 
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Em 15 é demonstrado o desenvolvimento das equações (2-19)-(2-20), (2-23)-(2-24) e 
(2-29) para obter o modelo do motor de indução para um referencial genérico, onde as 
matrizes A e B são obtidas como 
( )
( )
( )
( )
1 2 3 4
2 1 4 3
6 7 8 9
7 6 9 8
ω ω ω
ω ω ω
ω ω ω
ω ω ω
− +
− + − −
=
− − −
− − + −
 
 
 
 
 
  
A
s PP r PP r
s PP r PP r
PP r s PP r
PP r s PP r
a a a a
a a a a
a a a a
a a a a
N N
N N
N N
N N
 (2-32) 
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0
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=
−
−
 
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 
 
  
B
a
a
a
a
 
(2-33) 
e definindo o coeficiente 20 's r ma L .L - L= são obtidos os coeficientes  
'
1 0 ,= s ra R L a
 
2
2 0 ,= ma L a
  
'
3 0 ,= m ma R L a
  
'
4 0 ,= r ma L L a
 
'
5 0 ,= ra L a
 
6 0 ,= s ma R L a 7 0 ,= s ma L L a
'
8 0 ,= r sa R L a
'
9 0 ,= s ra L L a 10 0 .= ma L a  
(2-34) 
 
(a) Eixo direto 
 
(b) Eixo em quadratura 
Figura 6 – Circuito equivalente do MIT para o referencial genérico. 
Fonte: Adaptado de Campos (200) 18. 
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A obtenção do torque a partir das correntes de eixo direto e em quadratura do rotor e 
estator é dado por 
( - )=e PP m qs dr ds qrT L I I I IN  (2-35) 
O controle do motor é facilitado pelo uso do modelo referenciado no fluxo rotórico, o 
qual é descrito na Seção 2.4. 
2.4 MODELO DO MOTOR REFERENCIADO NO FLUXO ROTÓRICO 
 
O modelo elétrico do motor no referencial genérico é utilizado para obter-se o 
modelo no referencial fluxo rotórico. O referencial no fluxo rotórico pode ser utilizado para 
simulação e implementação experimental de um controlador de eficiência. Assim o 
equacionamento para obtenção deste modelo é apresentado na sequência com a utilização do 
desenvolvimento feito em 15, onde as equações (2-25)-(2-26) são escritas em função das 
correntes rotóricas 
λ
= −
ds s
dr ds
m m
I
L I
L L
 
(2-36) 
λ
= −
qs s
qr qs
m m
I
L I
L L
 
(2-37) 
e aplicando (2-36)-(2-37) em (2-27)-(2-28) 
2
λλ = ′ ′−+r m s rdr ds ds
m m
L L L L I
L L
 
(2-38) 
2
.λλ = ′ ′−+r m s rqr qs qs
m m
L L L L I
L L
 
(2-39) 
 O desenvolvimento matemático das equações (2-19)-(2-20), (2-23)-(2-24) e (2-36)-
(2-39) permite a obtenção das equações de estado do motor no referencial fluxo rotórico  
2
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(2-40) 
onde ' 'r r rL R eτ = 2m s r1 L L .L .′σ = −  
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A equação (2-40) é o modelo do motor referenciado no fluxo rotórico onde o torque 
eletromagnético gerado no entreferro é definido como 
'
λ
=
m dr qs
e PP
r
L I
T N
L
 
(2-41) 
Um modelo mais simplificado considerando o fluxo rotórico constante e 
desconsiderando os distúrbios de torque pode ser definido como em Camara15. Na Figura 7 é 
apresentado este modelo onde as variáveis de entrada são as tensões dsV e qsV e as variáveis de 
saída dsI  e qsI . Nesse modelo nota-se uma dependência entre as correntes Ids e Iqs gerando 
um acoplamento entre os eixos “d” e “q”. No controlador de correntes descrito na seção 2.9.1 
deste capítulo, as tensões Vds e Vqs são impostas de forma independente a partir de 
controladores Proporcional-Integral (PI) para compensar o acoplamento entre os eixos. 
 Além do modelo elétrico do motor, é necessário o modelo mecânico para ser 
possível realizar simulações. 
 
Figura 7 – Modelo simplificado do MIT no referenciado no fluxo rotórico.  
Fonte: Câmara (2007)15. 
2.5 MODELO MECÂNICO DO MOTOR 
Para modelagem mecânica do motor são consideradas as variáveis do rotor. O torque 
mecânico resistente do rotor é obtido em função do momento de inércia da carga J e do 
coeficiente de atrito do rotor Bn. 
ω ω= +&m r n rT J B  (2-42) 
O torque produzido no entreferro deve ser igual ao torque mecânico do rotor para 
haver equilíbrio e desta forma 
ω ω τ= + +&e r n r dT J B  (2-43) 
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onde τd representa o torque da carga. A variação do ângulo de posição do rotor em relação ao 
estator 
rθ&  é igual à velocidade rotórica .rω  
A equação (2-42) pode ser representada na forma de equações de estados 
= +1 1 1 1 1x A x B u&  (2-44) 
onde 
1 e
ω
θ
 
=  
 
x
r
r
1 τ
 
=  
 
u
e
d
T
 
(2-45) 
é obtido 
1
0
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1 0
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 
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1 1
0 0
− − 
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1B J J  (2-46) 
e representando na forma matricial  
•
•
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(2-47) 
2.6 SIMULAÇÃO DO MODELO DO MOTOR 
 
Para verificar a resposta do modelo elétrico e mecânico do motor apresentados nas 
seções 2.4 e 2.5 foi imposta a tensão Vqs variando de 0V a 85V com rampa de aceleração de 
200 V/s aplicados entre 1s e 1,4s e mantida a tensão Vds em 6V. Estes valores de tensão foram 
obtidos para gerar velocidade do rotor em torno de 40rad/s que é um terço da velocidade 
nominal e para obter 0,7Wb de fluxo rotórico.   
Os parâmetros do motor utilizados para esta simulação estão descritos na Tabela 1 e 
foram obtidos através de informações do fabricante e também de forma experimental. (Vide 
Apêndice A). 
Tabela 1 – Parâmetros do motor 
Parâmetro Valor nominal Parâmetro Valor nominal 
NPP 3 Pn  6 cv 
Ls  97,3 mH ωr  124 rad/s 
L’r 97,3 mH Vn  380 V 
Rs 0,78 Ω In 10,7A 
R’r  1,25 Ω Bn 0.001 Nm.s/rad 
Lm  90,4 mH n 0,7 Wb 
J  0.0542 kgm2 Cn 37,1 Nm 
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A resposta gerada para a tensão de linha é apresentada na Figura 8(a) com valor de 
pico de 81V ocorrido a partir de 1,5s nas três fases. As correntes de cada fase mostradas na 
Figura 8(b), sendo que até 1s a corrente da fase a permanece constante em 7,3A e as fases b e 
c em -3,5A. Isto ocorre devido à tensão inicial até 1s permanecer em 5,5V na fase a e -2,5V 
nas fases b e c. 
Os modelos, elétrico e mecânico, foram testados em malha aberta e desta forma, a 
velocidade do rotor resultante foi de 42rad/s após 1,7s como pode ser observado na Figura 
8(c). A velocidade do rotor antes do instante 0,8s permaneceu nula e foi omitida na ilustração 
para dar ênfase na rampa de aceleração. O atraso ocorrido entre a tensão chegar ao valor 
máximo e o rotor atingir a velocidade máxima é causado pela resposta mecânica ser mais 
lenta que a resposta elétrica. 
Entre 0s e 0,5s a corrente Ids gerada pelo modelo elétrico e mostrada na Figura 8(d) 
representa a magnetização do motor, onde ocorre um pico de 11A em 0,4s. Após esse pico é 
estabilizada em 7,7A correspondente ao fluxo rotórico de eixo direto estimado e mostrado na 
Figura 8(e).  
A corrente Iqs também mostrada na Figura 8(d), corresponde ao torque eletromagnético 
no entreferro Te mostrado na Figura 8(f). Os picos da corrente Iqs e do torque Te que ocorrem 
entre 1s e 1,5s são gerados pela aceleração do rotor, o qual necessita de mais potência até 
atingir o regime permanente. 
O acionamento do motor pode ser feito em malha aberta ou fechada como descrito na 
próxima seção. 
2.7 MÉTODOS DE ACIONAMENTO E CONTROLE DE VELOCIDADE DO MIT 
 
Os motores de indução trifásicos podem ser acionados e sua velocidade pode ser 
controlada por meio de diversos métodos considerando-se a otimização do consumo de 
energia e a aplicação desejada. Entre esses, pode-se destacar a simples partida direta, o uso de 
um variador mecânico de velocidade, a partida suave e o controle escalar ou vetorial 
aplicando conversores estáticos CA/CC/CA ou CC/CA.  
2.7.1 Operação em Velocidade e Carga Nominais 
 
Em aplicações em que a velocidade do acionamento não necessite de variação e que 
a carga a ser movimentada seja igual ou próxima da nominal, o método mais comum de 
34 
 
comando de motores de baixa potência é a partida direta, utilizando componentes de proteção 
e manobra. Nesse caso ocorre um pico de corrente de 5 a 8 vezes o valor nominal durante a 
partida e após atingir a rotação nominal a corrente retorna ao valor de trabalho. Em motores 
até 5cv o impacto deste distúrbio na corrente não compromete a instalação como um todo, 
porém em potências maiores existe a necessidade de se utilizar métodos de partida para 
diminuir a corrente transitória. Pode ser citada a partida estrela-triângulo, a partida 
compensadora e, mais recentemente, a partida suave empregando variadores de tensão 
tiristorizados. Esses métodos de acionamento com velocidade e carga nominal proporcionam 
ao motor o rendimento nominal. 
 
 
(a) (b) 
 
 
(c) (d) 
 
(e) (f) 
Figura 8 – Simulação do modelo do motor.  
2.7.2 Operação em Velocidade e Carga Variáveis 
 
A necessidade de variação de velocidade do acionamento para controle do processo 
produtivo no qual o motor está inserido é uma necessidade antiga. Os motores CC e os 
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variadores mecânicos e eletromecânicos de velocidade dominaram o cenário até o início dos 
anos 80 quando começou a popularizar-se o conversor estático CA/CC/CA utilizando 
transistores de potência com capacidade de trabalhar com correntes elevadas e bloqueio por 
comando. Isto permitiu que os motores de indução substituíssem os outros mecanismos de 
variação de velocidade com vantagens. Dentre as vantagens do motor de indução sobre o 
motor CC estão versatilidade, custo e facilidade de manutenção. 
Motores de indução trabalhando com carga muito abaixo do valor nominal causam 
desperdício de energia. Almeida, Ferreira e Both1 demonstram este fato em aplicações como 
movimentação de fluídos, esteiras e elevadores, também apresentando a importância do 
esforço para melhorar a eficiência nestas condições. Cao e Bradley19 ainda abordam que o 
redimensionamento do enrolamento do motor para uma potência menor quando ocorrer uma 
queima é uma oportunidade de economizar energia. Este último conceito é válido para o caso 
da carga ser leve e não houver necessidade de variação de velocidade. 
A aplicação dos conversores na variação de velocidade e melhoria da eficiência é 
uma solução interessante, pela praticidade de operação e novas funções que são agregadas 
para aumentar as possibilidades de utilização dos mesmos. O emprego de conversores 
estáticos pode ser feito de duas formas principais como controle escalar e controle vetorial.  
2.8 CONTROLE ESCALAR 
 
O controle escalar do motor de indução consiste em manipular a magnitude e 
frequência das grandezas de tensão e frequência para realizar o acionamento do motor20. O 
diagrama de controle da Figura 9 apresenta a utilização da técnica de fluxo constante no 
entreferro através da manutenção da relação tensão/frequência. Essa técnica consiste em gerar 
uma relação constante entre tensão e frequência f até a frequência nominal do motor. O índice 
de modulação m determina a amplitude da tensão a ser gerada pelo inversor. Desta forma a 
potência fornecida ao motor é proporcional a tensão e o torque é mantido constante. Para 
frequências maiores que a nominal a tensão é mantida constante no valor nominal e, portanto, 
a relação V/f é alterada. Essa região de operação é chamada de região de enfraquecimento de 
campo.  
O controle geralmente é feito em malha aberta e assim distúrbios de torque e 
velocidade não são compensados. Em aplicações que não exigem grande precisão, este 
controle é robusto e de baixo custo computacional. Além disso, não é usual trabalhar com este 
sistema em frequências abaixo de 10% da nominal, pois a resposta de velocidade pode tornar-
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se instável e não gerar o torque proposto.  Gastaldini (2008)21 mostra que o controle escalar, 
apesar de antigo ainda é muito utilizado na indústria. 
 
Figura 9 – Diagrama do controle escalar V/f. 
Fonte: Bim (2009)20. 
 
Em aplicações que exigem controle mais preciso de velocidade, torque ou posição é 
utilizado o controle vetorial do motor de indução. 
2.9 CONTROLE VETORIAL 
 
O controle vetorial difere do controle escalar, pois manipula a magnitude e a 
orientação das grandezas tensão, corrente e fluxo magnético do motor. Na seção 2.4 onde foi 
apresentado o modelo do motor referenciado ao fluxo rotórico, é aplicado tensão nos eixos d e 
q para gerar corrente. Isto permite que a posição do fluxo rotórico seja controlado para 
produzir a velocidade ou o torque desejado.
 
De acordo com Gastaldini (2008)21, dentre as formas de controle vetorial destacam-se 
o controle de campo orientado direto (DFOC – Direct Field Oriented Control), controle direto 
de torque (DTC – Direct Torque Control) e controle de campo orientado indireto (IFOC –
Indirect Field Oriented Control). 
O DFOC utiliza a medição ou estimação do fluxo estatórico ou rotórico orientado 
sobre o eixo direto. Essa forma de controle permite que o torque e o fluxo sejam controlados 
independentemente. A restrição em utilização desta técnica é a correta medição do fluxo, 
devido a dificuldade de instalação de sensores ou a estimação com ruídos a partir das 
correntes estatóricas. 
O controle direto de torque (DTC – Direct Torque Control) foi apresentado por 
Takahashi e Noguchi (1986)22 e pode ser implementado utilizando dois controladores por 
histerese do fluxo e do torque. Através do erro entre o ângulo do fluxo do estator e do rotor é 
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gerado um vetor de chaveamento no inversor para manter o torque no valor desejado20. Em 
Kaboli, Zolghadri e Vahdati-Khajeh (2007)23 é apresentado um método de controle direto de 
torque utilizando a medição de corrente e tensão do estator para estimar o torque e o fluxo. 
Segundo Gastaldini (2008)21, este método é simples para ser implementado e tem respostas 
rápidas de torque e fluxo, mas possui problemas como dependência paramétrica, dificuldade 
de controle em baixas rotações, não possui controle de corrente e por isto aumenta as 
oscilações de torque e corrente. 
O controle IFOC utiliza a estimação do fluxo rotórico baseado no modelo matemático 
do motor de indução e apresenta vantagens em relação ao DFOC e DTC pela possibilidade de 
trabalhar em todas as faixas de velocidade e por apresentar maior robustez que o DFOC. 
Desta forma, esta abordagem é considerada neste trabalho. 
 
2.9.1 Controle Vetorial de Campo Orientado Indireto 
 
O controle vetorial de campo orientado indireto (IFOC – Indirect Field Oriented 
Control) considera que o vetor de fluxo rotórico encontra-se alinhado ao eixo direto (λdr), 
sendo nulo o fluxo do eixo em quadratura (λqr), conforme descrito em Câmara (2007)15. A 
obtenção da posição do fluxo rotórico é feita a partir da velocidade do rotor e da constante de 
tempo rotórica. 
Com base no modelo elétrico do MIT referenciado no fluxo rotórico descrito na 
Seção 2.4 e o sistema proposto por Souza, Aragão e Sousa (2007)25, é apresentado na Figura 
10, o diagrama de controle para simulações de funcionamento do motor com controle de 
velocidade mantendo-se o fluxo rotórico constante. Os valores de tensão Vds e Vqs aplicados ao 
motor são obtidos através de dois controladores do tipo Proporcional-Integral PI1 e PI2. A 
sintetização da tensão de referência aplicada ao motor pode ser feita pela técnica de 
modulação por largura de pulso (PWM), (vide Anexo C). 
 Os controladores de corrente utilizam os erros eIds e eIqs, respectivamente. A corrente 
de referência I*ds é gerada pelo erro de fluxo rotórico através do controlador PI3 e a corrente 
de referência I*qs é gerada pelo erro de velocidade rotórica com o controlador PI4. Os 
controladores PI1 e PI2 são sintonizados para serem mais rápidos que os controladores PI3 e 
PI4, respectivamente. 
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Figura 10 – Controle IFOC para velocidade.  
Fonte: Adaptado de Câmara (2007)15. 
Através dos parâmetros do motor de indução apresentados na Tabela 1, os quais 
foram obtidos a partir de ensaios experimentais (vide Apêndice A), o controle IFOC é 
simulado para entrada em degrau de velocidade, sem variação de carga e com fluxo rotórico 
constante. Os resultados são apresentados nas seções que seguem. 
As malhas de controle IFOC são compostas por quatro controladores PI que mantém 
as variáveis de corrente, velocidade e fluxo seguindo a referência imposta. Os ganhos 
proporcionais e integrais dos controladores utilizado na simulação são apresentados na Tabela 
2. A descrição e a discretização dos controladores de velocidade, fluxo e correntes estão 
descritos nas próximas subseções desta seção. 
Tabela 2 – Ganhos dos controladores PI (Simulação) 
 
Controlador Ganho Proporcional Ganho Integral 
Velocidade Kps 0,65 Kis 0,5 
Fluxo Kpf 2 Kif 30 
Corrente eixo direto Kpds 10 Kids 150 
Corrente eixo quadratura Kpqs 10 Kiqs 150 
a) Controladores PI Discreto 
 
A implementação digital dos controladores de corrente, velocidade e fluxo é obtida 
utilizando como base o controlador PI discretizado. 
O controlador PI Gc(s) pode ser descrito utilizando a função de transferência entre o 
sinal de erro E(s) e o sinal de saída U(s) 
( ) ( ) .( ) = = +
i
c p
U s KG s K
E s s
 (2-48) 
Com a utilização do método de discretização de Euler ou Backward, onde 
39 
 
1−
=
s
z
s
zT
 (2-49) 
sendo Ts o tempo de discretização, e aplicando a equações (2-49) em (2-48) 
( )
.( ) 1= + −
i s
p
U z K T zK
E z z
 (2-50) 
A equação (2-50) pode ser reescrita na forma de produtos 
( )( )( 1) ( 1) ( )− = − +p i sU z z K E z z K T zE z  (2-51) 
e na forma recursiva 
[ ] [ 1] ( ) [ ] [ 1].= − + + − −p i s pu k u k K K T e k K e k  (2-52) 
A expressão (2-52) representa a lei de controle base para os controladores de 
corrente, velocidade e fluxo. 
b) Controladores de Corrente 
O controlador de corrente para o motor de indução utiliza como base o modelo 
simplificado ilustrado na Figura 7. Os controladores PI para corrente de eixo direto e em 
quadratura são independentes, como ilustrado na Figura 11, e são realimentados através dos 
erros entre as correntes de referência I*ds e I*qs e as correntes do estator Ids e Iqs, 
respectivamente. Os erros de corrente são definidos como 
*= −I ds ds dse I I   (2-53) 
*= −I qs qs qse I I (2-54) 
e utilizando a abordagem do controlador PI discretizado, vide (2-52), as tensões impostas ao 
motor são obtidas por 
[ ] [ 1] ( ) [ ] [ 1]= − + + − −ds ds pds ids s I ds pds I dsV k V k K K T e k K e k  (2-55) 
[ ] [ 1] ( ) [ ] [ 1].= − + + − −qs qs pqs iqs s I qs pqs I qsV k V k K K T e k K e k (2-56) 
Na Figura 11 é possível observar que as tensões Vds e Vqs passam pela transformação 
de Park dq→abc para gerar a tensão trifásica Va, Vb e Vc e as correntes Ia, Ib e Ic passam pela 
transformação inversa de Park abc→dq para gerar as correntes Ids e Iqs. Esse é o método 
utilizado na implementação experimental. 
Os ganhos Kpds, Kpqs, Kids e Kiqs podem ser obtidos analiticamente conforme descrito 
em Campos (2000)18. Neste trabalho foram utilizados os valores determinados analiticamente 
e ajustados interativamente para obter a melhor resposta dos controladores. 
Na Figura 12 são apresentadas as correntes Ids e Iqs resultantes da simulação do 
acionamento com fluxo constante para o perfil de velocidade da Figura 14. Os distúrbios que 
ocorrem na corrente Iqs em 1s, 12s e 24s são causados pelas acelerações e desacelerações do 
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rotor. A corrente Ids  sofre um distúrbio no inicio da magnetização do motor de 0s a 1s com 
pico de 11A e após permanece praticamente constante em 7,3A devido ao fluxo rotórico 
permanecer constante.  
 
Figura 11 – Controlador de corrente PI.  
Fonte: Adaptado de Campos (2000)18. 
 
 
Figura 12 – Resposta simulada do controlador de corrente Ids e Iqs. 
c) Controlador de Velocidade 
 
A velocidade do motor de indução é possível de ser controlada por um controlador 
PI. Através do erro de velocidade eωr é obtido a corrente de referência I*qs na saída do 
controlador como mostrado no diagrama da Figura 13. A medição da velocidade do rotor ωr 
pode ser feita por sensor de posição ou velocidade.  
O erro da velocidade eωr é dado por  
*ω ω ω= −r r re  (2-57) 
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e utilizando a abordagem do controlador PI discretizado, vide (2-52), a corrente I*qs é obtida 
por 
* [ 1] * [ ] ( ) [ 1] [ ].ω ω+ = + + + −qs qs ps is s r ps rI k I k K K T e k K e k  (2-58) 
 
 
Figura 13 – Controlador de velocidade PI. 
Fonte: Adaptado de Campos (2000)18. 
Os ganhos Kps e Kis podem ser obtidos pela dinâmica da planta como apresentado 
em18 e ajustados interativamente para obter o desempenho adequado. Na Figura 14 é 
apresentada a resposta da simulação para o controle IFOC com o controlador PI de 
velocidade. Os degraus de velocidade impostos ao motor são 40rad/s em 2s, 80rad/s em 12s e 
40rad/s em 24s. A rampa de aceleração utilizada foi de 100rad/s. 
 
Figura 14 – Simulação de controle de velocidade do IFOC.  
d) Controlador de Fluxo Rotórico 
A corrente de referência *dsI é gerada através da referência de fluxo
*
drλ  que é 
determinado como valor nominal ou pela saída do controlador de eficiência. O controlador PI 
para o fluxo rotórico é mostrado na Figura 15. 
O fluxo rotórico é estimado pela corrente dsI  e pelos parâmetros de indutância e 
resistência 
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λ  =  
+ 
m r r
dr ds
r r
L R L I
s R L
 
(2-59) 
onde “s” é o operador de Laplace. 
Esta estimação é um filtro passa baixas com constante de tempo 1/τr. 
 
Figura 15 – Controlador de fluxo PI.  
Fonte: Adaptado de Campos (2000)18. 
Como o erro de fluxo é 
*
λ λ λ= −dr dr dre  (2-60) 
e a equação recursiva do controlador PI de fluxo é  
* [ 1] * [ ] ( ) [ 1] [ ].λ λ+ = + + + −ds ds pf if s dr pf drI k I k K K T e k K e k  (2-61) 
A Figura 16 mostra a resposta simulada do controlador PI de fluxo rotórico 
utilizando um degrau de referência de fluxo com rampa de 1,75Wb/s. O controlador foi 
sintonizado para ter resposta rápida e desta forma o fluxo estimado ultrapassa o valor da 
referência entre 0,5s e 2s pela ação da componente integral do controlador PI. Esta 
ultrapassagem do valor de fluxo não prejudica o funcionamento do motor. Também em 12s e 
24s ocorrem distúrbios no fluxo estimado devido aceleração e desaceleração do rotor gerado 
pela referência de velocidade. A linha tracejada representa a referência de 0,7Wb e a linha 
sólida representa o fluxo rotórico estimado.  
Para obtenção dos ganhos Kpf e Kif  inicialmente foi utilizado o desenvolvimento feito 
em15 a partir da equação do fluxo rotórico (2-59). O ajuste dos ganhos foi feito 
interativamente para adequar o desempenho do controlador.  
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Figura 16 – Resposta do controlador de fluxo rotórico. 
 
2.10 SUMÁRIO DO CAPÍTULO 
 
Neste capítulo foram apresentados os princípios básicos de funcionamento do motor 
de indução e o modelo com correntes, fluxos e tensões. Também foram mostradas as 
transformações de coordenadas para reduzir o modelo e permitir uma maneira simplificada de 
tratamento das equações do motor. O modelo simplificado é utilizado em simulação e 
implementação de controladores para sistemas de velocidade variável aplicados ao motor. Os 
controladores de corrente, velocidade e fluxo foram simulados para validar o modelo do 
motor que foi utilizado. 
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3 CONTROLADORES DE EFICIÊNCIA ENERGÉTICA PARA MITs 
 
Neste capítulo é abordada a questão da eficiência elétrica de motores de indução. São 
apresentados os tipos de perdas existentes no motor, também como o estágio de 
desenvolvimento dos controladores de eficiência com algumas abordagens propostas na 
literatura e o controlador híbrido proposto neste trabalho. Com a finalidade de comparar os 
métodos de melhoria de eficiência são realizadas simulações utilizando os parâmetros do 
motor a ser considerado na verificação experimental.  
3.1 PERDAS NO MOTOR DE INDUÇÃO 
 
As perdas existentes nos motores são descritas na literatura24 e ocorrem em diversos 
pontos e formas nestas máquinas, sendo principalmente: 
• Perdas no cobre do estator;  
• Perdas no núcleo do estator; 
• Perdas parasitas predominantemente no estator 
• Perdas no cobre do rotor; 
• Perdas no núcleo do rotor; 
• Perdas mecânicas por atrito e ventilação.  
Na Figura 17 é mostrada a localização das perdas no MIT considerando uma potência 
de entrada obtida pela corrente de fase, tensão de linha e fator de potência 
3. . .cos( )in s sP I V= ϕ . Cada seta indica o tipo de perda no estator e no rotor. 
 
Figura 17 – Distribuição das perdas no MIT.  
Fonte: Adaptado de Lu, Habetler e Harley (2008)3. 
 
De acordo com Cao e Bradley (2006)19, as perdas elétricas ocorrem no estator e no 
rotor devido à resistência dos fios e barras que compõe os mesmos e com a passagem da 
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corrente geram calor. Essas perdas variam em condições normais de operação com o 
quadrado da magnitude da corrente. 
As perdas magnéticas ocorrem no núcleo do estator e do rotor devido a energia 
necessária para magnetizar o núcleo e também pelas correntes que circulam através das 
lâminas do núcleo19. 
As perdas parasitas ocorrem nas bordas dos núcleos devido às harmônicas de 
corrente e fluxo e por efeito pelicular devido às altas frequências da tensão PWM. Apesar de 
alguns autores considerarem sua influência pouco significativa25, outros as consideram 
importante para aprimorar o modelo do motor, mesmo que a ordem seja aumentada26. 
 As perdas mecânicas ocasionadas por atrito nos rolamentos e pela ventilação são 
previstas no projeto inicial e podem sofrer alterações pelo desgaste de uso. Também 
manutenções podem modificar os valores de atrito19. Segundo Souza, Aragão e Sousa 
(2007)25, as perdas mecânicas possuem pouca representatividade nas perdas totais e desta 
forma o seu controle seria de pouca influência. Entretanto conforme mencionado em Cao e 
Bradley (2006)19, alterações nas características de projeto do motor podem comprometer o 
desempenho do mesmo. Além disso, essa condição pode alterar o desempenho de um 
controlador de eficiência baseado em parâmetros da máquina. 
Como discutido por Almeida, Ferreira e Both (2005)1, a aplicação de inversores no 
acionamento dos motores de indução incrementam as perdas totais de 15% a 35% em 
operação com carga superior a 60% além da diminuição da vida útil da isolação e do 
lubrificante dos rolamentos causado pela alta dv/dt do chaveamento dos semicondutores de 
potência. Apesar desta característica negativa, o acionamento de cargas variáveis e a 
possibilidade do controle de velocidade com esses conversores torna-os atrativos em muitas 
aplicações. 
3.1.1 Perdas no Cobre 
 
As perdas que ocorrem no cobre do estator, devido à resistência dos fios que compõe 
as bobinas, variam com o quadrado da corrente. Essas perdas são as mais representativas na 
determinação da eficiência25. A parcela de potência que é dissipada na forma de calor no 
estator pode ser obtida pela resistência do estator e pela corrente de fase 
23 ,ce s sP R I=  (3-1) 
ou também
 
em função das correntes Ids e Iqs 
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( )2 232 .ce ds qs sP I I R= +  (3-2) 
De forma análoga, para as perdas que ocorrem nas barras do rotor devido a 
resistência a potência dissipada é calculada como 
23=cr r rP R I  (3-3) 
Utilizando as correntes Idr e Iqr é obtido 
( )2 232= +cr dr dr rP I I R  (3-4) 
Conforme Souza, Aragão e Sousa25 estas perdas são as mais representativas no 
rendimento do motor e desta forma o seu controle permite melhorar consideravelmente a 
eficiência. Dong e Ojo (2006)27 reforçam esta afirmação e propõe a redução da corrente para 
incremento da eficiência. 
A minimização das perdas no cobre do estator pode ser feita no projeto do motor 
com a utilização de fios de maior secção nas bobinas para diminuir a resistência. Com isto o 
custo e o tamanho do motor são aumentados. A norma NEMA MG1 (2007)28 define os 
motores como Standard e Premium para diferenciar quanto ao rendimento total em carga 
nominal. Outra forma de redução de perdas consiste em reduzir a corrente do estator através 
do controle de fluxo. Utilizando o mesmo conceito para o rotor, a diminuição da resistência é 
obtida no projeto com a substituição das barras de alumínio por barras de cobre.  
3.1.2 Perdas no Núcleo 
 
Para calcular as perdas no núcleo do estator e rotor, Lee et al. (2004 29 consideram 
que são originadas pelo fluxo magnético não uniforme e podem ser obtida pela soma das 
perdas por histerese Phi e por corrente de bordas Pbo levando em consideração somente a 
frequência fundamental do campo magnético 
2 2α
= + = +n hi bo h m e mP P P k fB k f B  (3-5) 
onde kh, ke e α são constantes de fabricação e Bm o valor de pico do vetor de campo magnético 
e f  a frequência fundamental do campo. É proposto também este cálculo incluindo algumas 
harmônicas através da decomposição da forma de onda do campo magnético utilizando a 
Transformada Discreta de Fourier (DFT – Discrete Fourier Transform). 
Em Souza et al. (1992)13 é demonstrado a soma das perdas no núcleo do estator e 
rotor utilizando o fluxo mútuo de entreferro λm e o escorregamento em p.u 
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2 2 21 (1 ) .λ= +  ++ = +  
  
l
n ns nr m h e lP P f k k
sP sf  (3-6) 
Dong e Ojo (2006)27 propõem a inclusão de uma resitência de núcleo Rn para 
representar as perdas no modelo de referência sícrona apresentado inicialmente na Figura 6. 
Esta inclusão gera o modelo apresentado na Figura 18. Através dessa resistência é possível 
calcular as perdas no núcleo do estator Pns por 
2 23 ( )
2
= +ns n qn dnP R I I  (3-7) 
sendo Idn e Iqn as correntes que passam pela resistência de núcleo no eixo direto e em 
quadratura respectivamente. Esta resistência é diretamente proporcional ao fluxo estatórico e 
possui valor bem superior a resistência do estator. 
 
(a) 
 
(b) 
Figura 18 – Modelo com resistência do núcleo do estator. (a) eixo d, (b) eixo q.  
Fonte: Adaptado de Neergard et al. (2002)30. 
 
Conforme Souza, Aragão e Sousa (2007)25, as perdas no núcleo representam a 
segunda causa de redução de rendimento e um controle das mesmas também permite melhorar 
a eficiência no motor. Como o fluxo magnético e as correntes estão relacionados, o controle 
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de ambos pode ser feito até o ponto em que a soma das perdas no cobre e no núcleo sejam 
mínimas. Reforçando esta proposição, Dong e Ojo (2006)27 afirmam que a minimização do 
fluxo de entreferro reduz as perdas no núcleo e melhoram a eficiência. 
Hasegawa et al. (2003)31 propõe a utilização da compensação da variação da 
resistência de perdas no núcleo do estator no controle IFOC para melhorar o desempenho do 
controlador de eficiência. 
3.1.3 Problemas Relacionados às Perdas no Motor 
 
Apesar da simplificação obtida no modelo reduzido do motor apresentado na Figura 
7, a consideração das perdas envolvendo as variáveis naturais, como resistências e 
indutâncias, que podem sofrer alterações e comprometer o funcionamento do controlador 
projetado. 
A variação dos parâmetros de resistência e indutância no tempo interferem 
diretamente no cálculo das perdas e também da própria operação do motor. Sabe-se que os 
materiais que compõe o motor sofrem alterações com a variação da temperatura de uma forma 
não linear. Desta forma a obtenção destes parâmetros precisa ser atualizada continuamente 
durante o funcionamento, gerando custo computacional e até circuitos extras. Essa 
dependência paramétrica poderia tornar-se um entrave para o desenvolvimento de um sistema 
de controle que melhore a eficiência. Entretanto, abordagens como proposto em25 
desconsideram a utilização de parâmetros do motor para o controlador de eficiência, 
mostrando que existem alternativas de contornar este obstáculo,conforme apresentado nas 
Seções 3.2 a 3.6. 
3.2 AUMENTO DA EFICIÊNCIA UTILIZANDO TÉCNICAS DE CONTROLE 
 
Desde a década de 80, tem sido realizadas pesquisas em controladores de eficiência 
juntamente com controladores de velocidade e torque e enfatizando o potencial de economia 
de energia que pode ser obtido32. Em Kirschen, Novotny e Lipo (1987)32, o controlador de 
eficiência utiliza a busca de fluxo ótimo do motor através de rampa de redução de fluxo com 
passo fixo até encontrar o nível mínimo de potência de entrada. A resposta desse método de 
controle é lenta e pode não encontrar o nível ótimo de fluxo para grandes passos de redução. 
Para melhorar a velocidade da resposta do controlador de eficiência Sousa et al. (1992)24 
utilizam modelo de perdas do conversor e do motor para fazer o controle em tempo real da 
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eficiência. Posteriormente, Sousa, Bose e Cleland (1995)33 implementam a Lógica Fuzzy na 
otimização da eficiência em tempo real através da busca do ponto ótimo de operação. Nesse 
mesmo conceito, Hazan e Zhang (1997)34 utilizam Redes Neurais para encontrar o nível de 
fluxo ótimo. Hamid et al. (2006)6 implementam algoritmos genéticos em conjunto com a 
técnica otimização com organização de partículas (PSO – Particle Swarm Optimization) para 
melhorar a resposta do controlador de eficiência na busca pelo ponto ótimo de eficiência. Em 
Souza, Aragão e Sousa (2007)25 a técnica de controle de eficiência utilizada em33 é melhorada 
com a utilização de um controlador adaptativo baseado em Lógica Fuzzy com compensação 
de torque. Essas abordagens possuem um rápido tempo de resposta na busca do fluxo ótimo, 
entretanto necessitam de aprendizagem inicial para cada faixa de potência do motor até obter 
o resultado desejado.  
Em Kaboli, Zolghadri e Vahdati-Khajeh (2007)23, é utilizado um controlador de 
busca com passo de redução de fluxo adaptativo aplicado em controle direto de torque (DTC 
– Direct Torque Control). Nessa abordagem, é feito uma busca do passo ideal de redução de 
fluxo e após esta etapa a variação da corrente do estator é utilizada para determinar o nível de 
fluxo a ser atingido. Hajian et al. (2010)35 apresentam um controlador adaptativo não linear 
baseado no DTC, onde o valor do fluxo é definido de acordo com o torque requerido. Isto é 
possível após a etapa de aprendizado. Um observador de fluxo adaptativo é adicionado ao 
controlador para dispensar a utilização de parâmetros mecânicos. Nestas abordagens são 
utilizados controladores de histerese para fluxo e torque. Isto pode causar oscilações na 
resposta, devido esses controladores possuírem respostas em etapas pré-definidas. 
Através de controladores que utilizam o LMC, Sul e Park (1988)36 propõem um 
controlador de eficiência por método de busca utilizando perturbação da frequência do rotor 
sem a necessidade de conhecer todos os parâmetros do motor. Nesse caso, é utilizado o 
escorregamento como parâmetro de busca na curva de fluxo ótimo. Em Neegard, Kouns e 
Konrad (2002)30, o escorregamento também é utilizado para encontrar o nível de fluxo ótimo 
e também levam em consideração as perdas no conversor. Essas abordagens podem 
influenciar o controle de velocidade caso sejam utilizadas com controle de campo orientado, 
por utilizar o escorregamento como entrada do controlador de eficiência. 
Em Dong e Ojo (2006)27 são utilizados os parâmetros elétricos do motor (resistências 
e indutâncias) em controlador (LMC), porém variações nestes parâmetros podem 
comprometer o resultado do controlador. Hwang, Park e Yang (2008)37 reforçam a utilização 
do controlador de eficiência em conjunto com os controles de velocidade, torque e corrente de 
maneira adaptativa e com robustez a variação de parâmetros, obtendo bons resultados de 
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regulação bem como de economia de energia. Isto é feito com observadores de fluxos. 
Entretanto o observador de fluxo para verificar variações paramétricas utiliza Redes Neurais 
combinada com Lógica Fuzzy, tornando difícil sua implementação. Em Ouadi, Giri e Dugard 
(2010)38, é proposto um controlador de eficiência baseado em curva não linear de fluxo por 
corrente obtida experimentalmente. Nesse mesmo conceito, Hussein e Mutschler (2010)39 
apresentam um controlador de velocidade sensorless com otimização de fluxo utilizando um 
controlador LMC considerando todas as perdas no motor. Neste caso o nível de fluxo ótimo é 
ajustado por uma função polinomial do escorregamento multiplicado pelo torque e pela 
resistência rotórica. Estas formas de controle da eficiência possuem respostas rápidas e não 
necessitam de aprendizagem para implementação. Entretanto, a curva de fluxo baseada na 
corrente estatórica utilizada deve ser ajustada para cada faixa de potência dos motores. Além 
disso, a variação das resistências rotóricas e estatóricas com o aumento da temperatura pode 
alterar a curva e comprometer a otimização da eficiência energética. Como alternativa a 
dificuldade de medição em tempo real de alguns parâmetros, em Hasan e Husain (2006)40 são 
utilizados os estimadores de resistência e observadores de Luenberger. A estimação de 
velocidade do rotor, sem a utilização de sensores, pode ser feita com a aplicação do filtro de 
Kalman17.  
A utilização de controlador híbrido com a junção de duas ou mais estratégias de 
busca de eficiência energética, foi desenvolvido nos últimos anos. Em Chakraborty e Hori 
(2003)41 é utilizado um SC através de rampa de baseada em32 combinado com um LMC. Esse 
método destaca a utilização da característica da convergência do controlador de busca com a 
velocidade de resposta do controlador LMC. Entretanto, esse controlador utiliza rampa de 
passo fixo na busca do nível de fluxo ótimo e pode causar oscilações em torno do ponto ótimo 
de fluxo. Os resultados demonstram que o controle híbrido oferece boa resposta dinâmica e 
convergência em regime permanente. Em Chelliah et al.(2009)42 é apresentado uma simulação 
utilizando a combinação do SC, com rampa decrementando o nível de fluxo combinado com o 
LMC baseado em PSO. Esse trabalho também necessita de uma aprendizagem inicial para 
tornar o LMC eficiente.  
A análise da literatura mostrou que existe um nível ótimo de fluxo onde a soma das 
perdas no cobre e no núcleo é minimizada. A Figura 19 apresenta o comportamento das 
perdas no cobre (Pce + Pcr) e no núcleo (Pn), quando o nível de fluxo rotórico é reduzido, 
considerando velocidade e carga constantes. A curva da potência de entrada Pin  é também 
apresentada. A redução do fluxo rotórico causa redução das perdas no núcleo entretanto as 
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perdas no cobre são aumentadas . Desta forma o nível ótimo de fluxo está na interseção das 
duas curvas. 
A utilização de controladores de eficiência através da variação da referência de fluxo 
é apresentada na sequência, em que são abordados um Controlador de Busca (SC), um 
Controlador baseado em Modelo de Perdas (LMC) e um Controlador Híbrido Adaptativo 
(HAEC)43, que é proposto neste trabalho. 
 
Figura 19 – Perdas no cobre e no núcleo do MIT.  
Fonte: Adaptado de Sousa, Bose e Cleland (1995)33. 
 
3.3 CONTROLADOR DE BUSCA (SC) 
 
Em Souza, Aragão e Sousa (2007)25 foi definido que existe um nível de fluxo 
rotórico ótimo para cada velocidade e carga no eixo. A busca deste fluxo de referência pode 
ser feita por um método simples onde a resposta converge quando o sistema está em regime 
permanente. O método Rosembrock é uma abordagem recursiva que pode ser aplicada a esta 
busca. O diagrama de controle utilizado para obter a otimização de fluxo pelo método de 
busca é mostrado na Figura 21. O fluxo de referência encontrado é aplicado ao controlador 
IFOC do motor de indução descrito na Seção 2.9. 
Uma adaptação do diagrama de controle de eficiência proposto por Souza, Aragão e 
Sousa (2007)25 é feito levando em consideração a potência de entrada do inversor mensurada 
no barramento CC. Em regime permanente, após a velocidade do rotor estar próxima da 
referência desejada, o processo de otimização do fluxo rotórico é iniciado. Quando o erro de 
velocidade eωr for maior que um limite fixado, o valor do fluxo retorna ao valor nominal e o 
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processo é reiniciado. O processo de otimização é realizado reduzindo o valor da referência  
de fluxo em pequenas parcelas dr∆λ  (passo de cálculo) ao mesmo instante que é obtida a 
potência de entrada Pin(k). Se o valor da potência atual é menor que o valor anterior, a 
referência de fluxo é reduzida novamente. Caso contrário, o fluxo é incrementado com a 
metade do valor reduzido anteriormente. A busca pelo fluxo de referência pelo método 
Rosembrock é ilustrada na Figura 20. 
 
Figura 20 – Método de busca Rosembrock.  
Fonte: Adaptado de Souza, Aragão e Sousa (2007)25. 
 
A forma discreta deste processo é descrita como 
* ( 1)ref nom drk k+ = + ∆λ λλ λ  (3-8) 
( ) ( ) ( 1)∆ = − −in in inP k P k P k  (3-9) 
Se ( ) 0∆ <inP k , 1λ =k  
Se ( ) 0∆ >inP k , 1/ 2λ = −k
 
(3-10) 
onde 
2 2 2 2( ) ( ( )) ( ( ) ( ( )) ( ( ) .= + +in ds qs ds qsP k V k V k I k I k  (3-11) 
Entretanto, neste caso, em que se busca a otimização de todo o sistema de 
acionamento, a potência de entrada do inversor pode ser utilizada na função de busca 
( ) .=in cc ccP k V I  (3-12) 
Desta forma, o valor da referência do fluxo rotórico é ajustada no ponto ótimo, ou 
seja, onde ocorre o menor consumo de energia pelo conjunto inversor e motor. Depois de 
ajustado o valor do fluxo, o ponto de operação velocidade e carga é armazenado juntamente 
com o valor da referência de fluxo. A Lógica Fuzzy pode ser utilizada para o processo de 
aprendizagem, armazenamento e definição do fluxo de referência25. Na próxima vez que a 
velocidade e carga forem às mesmas, a referência é carregada sem necessidade do processo de 
busca. Este processo de aprendizagem é feito continuamente e a cada novo ponto de trabalho, 
uma nova referência de fluxo ótimo é procurada.  
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Outra forma de otimização de fluxo rotórico com método de busca pode ser feito 
com controlador baseado em Redes Neurais. Neste caso, depois do processo de aprendizagem 
ser finalizado, em cada ponto de trabalho de carga e velocidade, a referência ótima de fluxo é 
rapidamente encontrada34.  
 
Figura 21 – Controlador de eficiência pelo método de busca.  
Fonte: Adaptado de Souza, Aragão e Sousa (2007)25. 
 
Para analisar a resposta dos controladores em transientes de velocidade como 
aceleração e desaceleração, as estruturas de controle foram implementadas e simuladas no 
software Matlab®. O perfil de velocidade utilizado na avaliação é apresentado na Figura 14 
onde a referência de velocidade utilizada é 40rad/s no instante 1s e 80rad/s no instante 12s 
para simular aceleração. No instante 24s o motor é desacelerado para 40rad/s. Para limitar a 
derivada de corrente uma rampa de aceleração de 100rad/s² é utilizada nas transições de 
referência de velocidade. Para simular carga leve o perfil da carga é mantido em 10% da carga 
nominal de 37,1Nm. 
A resposta de velocidade apresentada na Figura 14 foi similar para os controladores 
simulados com Fluxo Constante (CF – Constant Flux), SC, LMC e HAEC. A ativação do 
controlador de eficiência ocorre quando o erro de velocidade eωr for menor que 1rad/s e não 
interfere na resposta do controlador de velocidade de forma significativa. 
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Na Figura 22 é possível observar que o nível otimizado de fluxo rotórico foi 
encontrado em aproximadamente 5s depois do primeiro transiente de velocidade no instante 
1s. Nos transientes de velocidade ocorridos nos instantes de tempo 12s e 24s a otimização do 
fluxo ocorreu aproximadamente 7s após a estabilização do erro de velocidade. Isso ocorre 
devido ao passo de redução de fluxo ser diminuído pela potência de entrada. No instante de 
tempo 0,5s também houve redução do nível de fluxo devido ao fato de não existir carga no 
eixo com movimento e o erro de velocidade ser nulo. Os níveis de fluxo de 0,25Wb, 0,32Wb 
e 0,30Wb encontrados nos instantes de tempo 6s, 21s e 35s, respectivamente correspondem à 
mínima potência de entrada para cada combinação de carga e velocidade. 
  
Figura 22 – Comparação entre o nível de fluxo rotórico entre SC e CF. 
Na Figura 23 é mostrada a potência de entrada do motor. Os picos de potência 
ocorrem devido às acelerações e desacelerações do motor. Além disso, o picos de potência 
são maiores que o CF devido o valor de fluxo ótimo encontrado ser menor que o valor 
nominal e durante transientes é necessário mais energia para retornar o fluxo ao valor 
nominal.  No instante de tempo 24s a potência de entrada foi negativa, pois durante a 
desaceleração, o motor comporta-se como gerador invertendo o sentido do fluxo de potência. 
A potência média de entrada no inversor com o SC foi 123,5W. Esse valor foi menor que a 
média de 148,8W mensurada no acionamento com fluxo constante. A integração da curva de 
potência de entrada permite calcular a energia consumida no acionamento de 60s, sendo 
2,05Wh para o SC e 2,46Wh para CF. A redução do consumo de energia com o SC foi de 
aproximadamente 17% comparado com o acionamento com CF. 
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Figura 23 – Comparação da potência de entrada entre SC e CF. 
 
3.4 CONTROLADOR BASEADO EM MODELO DE PERDAS (LMC) 
 
Através da análise de Ouadi, Giri e Dugard (2010)38, a implementação do 
controlador de eficiência baseado em modelo geralmente ocorre off-line, ou seja as equações e 
leis de controle são pré-definidas. Assim é necessário um conhecimento amplo das 
características do motor. Os parâmetros geralmente utilizados são as resistências e indutâncias 
do estator e rotor. Contudo, devido ao funcionamento e aquecimento os parâmetros podem 
variar, prejudicando o desempenho do controlador. Apesar disso, o controlador possui 
respostas rápidas a variações de velocidade e carga. 
Em Ouadi, Giri e Dugard (2010)38, é utilizado como estratégia de controle de 
eficiência a relação entre a corrente estatórica e o fluxo rotórico obtido de forma 
experimental. Na Figura 24 é apresentada a curva desta relação calculada em p.u. Esta curva 
apresenta o fluxo rotórico necessário para manter o torque no eixo em relação à corrente 
estatórica. Nesta simulação foram utilizadas quatro faixas de torque de carga, porém, o torque 
pode variar de 0 a 1 p.u e até ultrapassar o valor nominal de torque durante o funcionamento. 
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Figura 24 – Relação entre corrente de torque e fluxo.  
Fonte: Adaptado de Ouadi, Giri e Dugard (2010)38. 
 
É possível observar que existe um ponto ótimo de fluxo para cada curva de torque, 
mas a curva de pontos míninos globais é difícil de ser calculada. Assim uma curva é traçada a 
partir dos principais pontos ótimos conforme mostrado na Figura 25. A relação dos pontos 
ótimos de fluxo em relação à corrente estatórica foi obtida em simulação considerando cargas 
de 0,1Nm, 6Nm, 12Nm, 18Nm, 24Nm, 30Nm, 36Nm e 42Nm correspondentes a 0 a 1,1 p.u 
do torque nominal do motor de 37Nm. Para encontrar os pontos ótimos de fluxo foi utilizado 
o SC. Os valores do eixo de correntes correspondem a corrente estatóricas com fluxo 
constante e os valores do eixo de fluxos correspondem ao fluxo ótimo obtido. 
A partir de uma regressão polinomial, esta curva pode ser utilizada no controlador de 
eficiência como base para encontrar a referência de fluxo ótimo. Os coeficientes obtidos a 
partir da regressão polinomial são dados por 
4 3 2
1 2 3 4 5* ( )λ = + + + +ref s s s s sI p I p I p I p I p  (3-13) 
onde pi são coeficientes baseados em Ouadi, Giri e Dugard (2010)38 para o motor descrito na 
Tabela 1. Os valores dos coeficientes pi são 1 0,0004865,=p 2 0,002043,= −p 3 0,02602,=p
4 0,06341e= −p 5 0,2208.=p  
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Figura 25 – Relação entre corrente estatórica e fluxo rotórico ótimo.  
Fonte: Adaptado de Ouadi, Giri e Dugard (2010)38. 
A simulação e implementação do controlador LMC é apresentado na Figura 26, onde 
a partir da corrente Is é gerada a referência de fluxo λ*dr. Os demais parâmetros do sistema são 
descritos na Seção 2.9 no controlador IFOC. 
O cálculo do fluxo ótimo é feito a cada modificação nas referências de velocidade ou 
carga após a estabilização do erro de velocidade eωr. Caso o erro de velocidade ultrapasse o 
valor limite de 1rad/s a referência de fluxo é retornada ao valor nominal e o processo de 
cálculo do fluxo ótimo é reiniciado. 
Na Figura 27 é apresentado o nível de fluxo ótimo de 0,4Wb que é encontrado em 
menos de 1s depois do controlador de eficiência LMC ser habilitado nos instantes de tempo 
0,5s, 1,5s 12,5s e 25s. Em ambos, SC e LMC, o nível de fluxo é retornado em rampa ao valor 
nominal durante transientes de carga ou velocidade. Entretanto, no LMC o valor do fluxo 
retorna a 0,65Wb e novamente é reduzido. Isso ocorre porque o cálculo de fluxo baseado na 
curva foi reiniciado antes da referência de fluxo chegar ao valor nominal. No instante 0,5s o 
nível de fluxo também é reduzido apesar da referência de velocidade ser de 0rad/s devido ao 
rotor estar em repouso e não existir carga para movimentá-lo em qualquer sentido de rotação. 
Nesse caso o erro de velocidade também é de 0rad/s. 
A potência de entrada mostrada na Figura 28 é reduzida seguindo a curva de fluxo do 
controlador LMC. Os picos de potência nos instantes de tempo 1s, 12s e 24s são causados 
pelas acelerações e desacelerações do motor. O LMC teve uma potência média de 120,5W 
durante o acionamento de 60s. O consumo de energia foi de 2Wh correspondendo à redução 
em aproximadamente 19% em comparação com o fluxo constante (CF).  
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Figura 26 – Controlador de eficiência baseada no modelo.  
Fonte: Adaptado de Ouadi, Giri e Dugard (2010)38. 
 
Entretanto, se uma curva não ótima é utilizada ou variações paramétricas ocorrerem, 
o LMC pode não atingir o ponto de potência mínima de entrada. Esta pode ser uma limitação 
para o uso deste controlador para motores de várias faixas de potência sem o estudo da curva 
de cada um. Com o objetivo de superar este problema, os controladores híbridos são 
utilizados para obter a compensação da variação paramétrica e rápida velocidade de resposta. 
 
Figura 27 – Comparação da resposta de fluxo rotórico entre LMC e CF. 
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Figura 28 – Comparação da potência de entrada entre LMC e CF. 
3.5 CONTROLADOR HÍBRIDO 
 
Um controlador de eficiência híbrido pode ser obtido combinando duas ou mais 
técnicas de controle para obter o nível de fluxo rotórico otimizado. Em HWANG et 
al.(2008)37, é utilizado um observador de fluxo em conjunto com Redes Neurais para 
determinar o nível de fluxo ideal. Hussein e Mutschler (2010)39, utilizam uma tabela de níveis 
de fluxo calculada off-line em conjunto com um estimador de resistência rotórica para o 
controlador de eficiência sensorless. Chakraborty e Hori (2003)41 utilizam uma combinação 
do SC com o LMC. Nesse caso, o LMC é utilizado para determinar a corrente Ids de referência 
baseado em uma equação de resistências e indutâncias incluindo a resistência de núcleo. A 
etapa de SC é feita com uma rampa de redução de fluxo com de passo fixo. 
O controlador proposto neste trabalho também utiliza a combinação do SC e do 
LMC, sendo que a referência de fluxo com o LMC é obtida através de uma curva de fluxo em 
função da corrente estatórica e o SC implementado com o método Rosembrock com passo 
adaptativo. 
3.6 CONTROLADOR HÍBRIDO ADAPTATIVO (HAEC) 
 
Uma nova técnica de controle utilizando as principais características do controlador 
SC e do controlador LMC é proposta neste trabalho. Essa técnica consiste no uso do 
controlador LMC para iniciar uma referência do ponto aproximadamente ótimo de fluxo e na 
sequência o uso do SC para obter a convergência para a mínima potência de entrada. Esta 
etapa adaptativa corrige pequenas oscilações na potência de entrada, geradas por variações 
paramétricas, variações de carga ou velocidade. A Figura 29 ilustra o funcionamento do 
Controle Adaptativo Hibrido de Eficiência (HAEC), onde após o erro de velocidade ficar 
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menor que o limite de 1rad/s o LMC é habilitado. Após o nível de fluxo atingir a referência 
determinada pelo LMC, o SC é habilitado. 
 
Figura 29 – Etapas de funcionamento do HAEC 
 
 Conforme43, é apresentado na Figura 30 o diagrama para o HAEC.  Na Figura 30(a) 
é mostrado o diagrama de controle do HAEC onde são utilizados a potência de entrada Pin, a 
corrente de fase estatórica Is e o erro de velocidade eωr para determinar a referência de fluxo 
ótimo. Na ocorrência de variação na referência de velocidade ou carga o nível de fluxo é 
retornado em rampa de 1,75Wb/s para o valor nominal e no momento que o erro de 
velocidade ficar estável é utilizado a equação da curva do LMC para encontrar a primeira 
referência de fluxo ótimo. Essa referência também é feita em rampa de 1,75Wb/s para não 
ocorrer oscilações na velocidade. Após o fluxo rotórico ter atingido a referência gerada pelo 
LMC o SC é habilitado para ajustar o nível de fluxo no valor ótimo. O início da busca é feito 
com rampa de 1Wb/s e após reduzido gradativamente até o valor mínimo de rampa de 
0,1Wb/s. Na Figura 30(b) são apresentadas as expressões utilizadas para a simulação e 
implementação experimental. 
Como na abordagem do controlador LMC da Seção 3.4, o HAEC utiliza os principais 
parâmetros do motor através da curva de fluxo por corrente. Além disso, com o auxílio do SC 
a resposta é rápida em transientes e converge para mínima potência em regime permanente. 
Da mesma forma que os controladores SC e LMC, a referência de fluxo rotórico encontrada é 
aplicada ao controlador IFOC da Seção 2.9. 
61 
 
 
(a) (b) 
Figura 30 – Controlador Adaptativo Hibrido de Eficiência 
 
O controlador híbrido proposto (HAEC) foi simulado considerando os mesmos 
parâmetros dos controladores SC e LMC. Na Figura 31 é possível observar que o nível de 
fluxo mínimo encontrado com o LMC foi de 0,4Wb nos instantes de tempo 1,5s, 12,5s e 
24,5s, respectivamente. Esse nível foi maior que o encontrado pelo HAEC que foi de 0,37Wb, 
0,39Wb e 0,36Wb nos instantes de tempo 12s, 24s e 60s, respectivamente. Isso ocorre devido 
ao HAEC atualizar continuamente o nível ótimo de fluxo através da ação adaptativa do SC. 
As variações da referência de fluxo em 0,5s, 1s, 12s e 24s ocorrem da mesma como 
apresentado para o LMC na Seção 3.4. 
 
Figura 31 – Comparação da referência de fluxo rotórico entre HAEC e LMC. 
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As curvas de potência de entrada apresentadas na Figura 32 praticamente se sobrepõe 
devido à curva de fluxo utilizada pelo LMC ser quase ótima para a simulação. Entretanto, é 
possível observar que nos instantes finais da simulação em 60s a potência de entrada com o 
LMC foi de 103,5W e com o HAEC foi de 101,5W. Isso destaca que em longos períodos sem 
modificações de velocidade ou carga a ação do SC reduz o consumo de energia. A potência 
média com o HAEC foi de 119,6W que equivale ao consumo de 1,99Wh. A redução no 
consumo de energia com o HAEC foi de 0,68% comparado com o LMC. Entretanto, se a 
curva de fluxo de referência utilizada pelo LMC não for ótima, a diferença da potência de 
entrada comparada com o HAEC vai ser maior. As observações sobre os picos de potência 
durante os transientes de velocidade são as mesmas do controlador LMC da Seção 3.4.  
A variação de parâmetros do motor faz com que a curva de fluxo ótimo utilizada pelo 
LMC tenha variações que somente seriam compensadas com a obtenção de uma nova curva. 
Para demonstrar a ação mais acentuada do SC na obtenção da mínima potência de entrada 
com uma curva de fluxo não ótima, foi realizada uma simulação do HAEC com variação de 
parâmetros do motor e o resultado é apresentado na Figura 33. Nesse caso foi imposto 5% de 
aumento na resistência estatórica e rotórica (Rs e Rr) e utilizado a mesma curva de fluxo para 
o controlador LMC e HAEC simulados anteriormente. 
O aumento da resistência foi considerado devido ao aquecimento que ocorre no 
motor durante o funcionamento. Porém, esse aumento pode ser maior dependendo das 
condições de operação. O tempo de resposta de ambos os controladores não tiveram 
mudanças significativas com a ação do LMC, como pode ser observado na curva de fluxo 
rotórico da Figura 33. Porém, o nível de fluxo ótimo encontrado pela ação adaptativa do SC 
para o HAEC foi 0,3Wb nos instantes 12s e 60s. Esse valor é menor que o encontrado com o 
LMC que foi de 0,4Wb nos mesmos instantes de tempo. No instante de tempo 24s, os valores 
de fluxo encontrados pelos dois controladores foram iguais, indicando que a curva do LMC 
está otimizada para esta condição de carga e velocidade e o SC não foi necessário. O tempo 
de adaptação do SC foi 3s maior no transiente de velocidade ocorrido no instante de tempo de 
1s e 8s maior no transiente ocorrido em 24s se comparado com a simulação do SC da Seção 
3.3. Esse fato se deve ao passo de redução de fluxo ser reduzido pela ação adaptativa e assim 
necessitando de mais interações para convergir. 
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Figura 32 – Comparação da potência de entrada entre HAEC e LMC. 
 
 
Figura 33 – Comparação do fluxo rotórico entre HAEC e LMC com variação Rs e Rr. 
A curva de potência de entrada apresentada na Figura 34 apresenta uma redução com 
o HAEC em relação ao LMC. No intervalo de tempo de 30s a 60s, a potência de entrada foi 
de 106W para o LMC e 96,5W para o HAEC como pode ser observado na ampliação da 
Figura 34. Nesse acionamento a energia consumida com o HAEC foi 1,7% menor comparado 
com o LMC. 
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Figura 34 – Comparação entre HAEC e LMC com variação Rs e Rr. 
 
A Tabela 3 apresenta o resumo com a comparação da potência média de entrada do 
motor, o consumo de energia no acionamento de 60s e da comparação do consumo de cada 
controlador simulado em comparação com o CF utilizando o mesmo perfil de velocidade e 
carga. 
Através da análise dos controladores simulados é possível observar que em longos 
períodos de acionamento sem variação de velocidade ou carga os controladores SC e HAEC 
convergem para o mesmo ponto de fluxo mínimo e, portanto a energia consumida é similar. 
Em casos onde ocorrem várias alterações de velocidade ou carga, a tendência é que o LMC e 
o HAEC tenham o mesmo nível de consumo de energia com a utilização de uma curva ótima 
de fluxo. Nesse mesmo caso, com curva não ótima para o LMC, o HAEC possui melhor 
resposta sendo viável sua utilização. 
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Tabela 3 – Comparação dos controladores de eficiência 
 
Comparação entre modelo nominal e com 
variação paramétrica 
Potência 
Média de 
Entrada (W) 
Consumo 
de Energia 
(Wh) 
Consumo 
de Energia 
(%) 
Fluxo Constante (CF) 148,8 2,48 100 
Modelo nominal    
Controlador de Busca (SC) 123,5 2,06 82,9 
Controlador Baseado em Modelo (LMC) 120,5 2 80,9 
Controlador Híbrido Adaptativo (HAEC) 119,6 1,99 80,3 
Modelo com variação paramétrica    
Controlador de Busca (SC)  126,9 2,11 85,2 
Controlador Baseado em Modelo (LMC)  123,2 2,05 82,8 
Controlador Híbrido Adaptativo (HAEC)  120,6 2,01 81,0 
 
3.7 SÚMARIO DO CAPÍTULO  
 
 Neste capítulo foram apresentadas as perdas existentes no motor de indução e a 
forma de cálculo apresentada na literatura. Também foram apresentados os controladores de 
eficiência por método de busca (SC), controlador baseado em modelo (LMC) e controlador 
híbrido adaptativo (HAEC). A simulação dos controladores ilustra as características de cada 
um através do fluxo rotórico e da potência de entrada do motor. O quadro resumo com a 
comparação do consumo de energia em 60s de simulação também foi apresentado para cada 
controlador. 
  
4 PLATAFORMA DE ENSAIOS E RESULTADOS EXPERIMENTAIS 
 
As estratégias de controle para o motor e apresentadas nos capítulos anteriores foram 
implementadas para validação experimental das técnicas de melhoria de eficiência.  Nesse 
capítulo são apresentados o projeto do conversor CA/CA e os resultados do acionamento do 
motor de indução. Inicialmente, o motor é acionado em malha aberta V/f e com o controle 
vetorial com fluxo constante. Na sequência são apresentadas as comparações de acionamento 
com os controladores de eficiência SC, LMC e HAEC. 
 
4.1 PLATAFORMA DE ENSAIOS  
 
O protótipo desenvolvido para os ensaios é composto de um conversor CA/CC/CA 
trifásico comandado através de uma plataforma flexível de acionamentos utilizando 
processador digital de sinais (DSP – Digital Signal Process). Essa plataforma foi projetada 
para ser utilizada também para outras aplicações além do acionamento de motores, como, por 
exemplo, para fontes ininterruptas de energia 45, e outros sistemas que tenham como base 
acionamentos PWM, aquisição de sinais de tensão e corrente e processamento de sinais. Desta 
forma, a plataforma é composta basicamente por um módulo de potência, um módulo de 
instrumentação e um módulo de processamento. Cada módulo da plataforma é mostrado na 
Figura 35. 
 
Figura 35 – Estrutura Básica da plataforma de ensaios. 
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A Tabela 4 apresenta as principais características de projeto da plataforma de 
acionamento. Para maiores detalhes, vide Apêndice B. 
Tabela 4 – Parâmetros e componentes da plataforma de ensaios 
 
Parâmetros do inversor  
Potência nominal saída 5,2 kVA  
Corrente nominal saída (RMS) 27A  
Corrente máxima por 3s (RMS) 52A  
Tensão nominal entrada (RMS) 240V
 
 
Tensão do barramento CC 340V  
Tensão nominal saída (RMS) 0 - 195V  
Principais componentes da plataforma   
Processador TMS320F28335 
Sensores de corrente LA55-P 
Sensores de tensão LV25-600 
Sensor de posição Absoluto 9bits 
Amplificadores operacionais INA128 e AD706 
Interfaces tipo buffer  SN7407 
Módulos retificadores SKKH 42/08 
Capacitor do barramento 4700µF/450V 
Módulos inversores tipo IGBT SKM75GB063D 
Interfaces de disparo IGBT SKHI22AR 
 
4.2 RESULTADOS EXPERIMENTAIS DOS CONTROLADORES DO MOTOR 
 
A partir do desenvolvimento da plataforma de ensaios, as estratégias de controle e de 
melhoria da eficiência energética de motores de indução podem ser analisadas 
experimentalmente. Desta forma, inicialmente o sistema foi testado utilizando controle V/f em 
malha aberta para verificação do funcionamento do processador, da instrumentação e do 
módulo de potência. Após a validação destes módulos, através da confirmação do correto 
funcionamento de todos os sinais de medição e dos cálculos do software implementado no 
DSP, foram testados os controladores PIs de fluxo, corrente e velocidade. Finalmente foi 
implementado o acionamento com fluxo constante (CF), controlador de busca (SC), 
controlador baseado em modelo de perdas (LMC) e o controlador híbrido adaptativo (HAEC). 
A resposta de velocidade do acionamento em malha aberta, medida com o encoder 
por meio do DSP é apresentada na Figura 36. Para essa medição foi alocado um vetor na 
memória no DSP, no qual foram gravados os dados em formato de texto. Os dados desse 
 arquivo foram adquiridos pelo
para a geração dos gráficos
Neste acionamento foi utilizado 
porém com referência de velocidade 
velocidade nula. A referência de velocidade é alterada
novamente para 40rad/s no instante 24s.
de aceleração e desaceleração
observar que a velocidade d
compensado e a falta de realimentação no controle de ve
resposta de velocidade do rotor em relação 
escorregamento. A relação V/
aproximadamente 1V/rad/s
que a referência de velocidade utilizada para o rotor, pois o motor possui três pares de polos. 
Figura 36 – Resposta de velocidade em malha aberta
controle escalar V/f. 
 
A Figura 37(a) ilustra as correntes trifásicas de partida e a 
em regime permanente. Esta medição foi feita utilizando as pont
A622 com resolução de 10mV/A e ponteiras diferenciais de tensão modelo P5205 com o 
osciloscópio DPO4034. 
A corrente de pico durante a partida foi de aproximadamente 10A. Esta corrente 
menor que a nominal do motor porque a carga é
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ωr
 rampa seguindo a referência 
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Esta corrente resultou da velocidade do campo do estator de aproximadamente 120rad/s 
medida entre os cursores “a” e “b”. Para 
velocidade do campo estatórico pelo número de pares de polos do motor e 
escorregamento que é próximo de 3,34% da velocidade síncrona.
Figura 37 – Correntes trifásicas em malha aberta
 
escalar V/f. Na Figura 37(b) é mostrado em detalhe o regime 
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b) Regime permanente. 
 A potência de entrada do inversor para o acionament
carga, utilizando a relação escalar V/
osciloscópio está medindo a tensão no barramento CC e o canal “4” a corrente no barramento. 
O canal “M” é a multiplicação dos canais “1” e “4” e indica a potência instantânea de entrada 
do inversor.  
A potência de entrada resultante para este acionamento foi 
potência de entrada de 148,8W 
realizada com controlador IFOC. 
do controle escalar V/f em malha aberta é a ausência de compensação de erros de velocidade, 
corrente ou fluxo que necessitam de 
Figura 38 – Medição instantânea de entrada do inversor
barramento CC, 4 – Corrente de entrada no barramento CC e M 
 
A comparação entre os
mesmo perfil de velocidade da 
100rad/s². O acionamento foi feito sem carga no eixo
maior queda da eficiência 
implementado o controlador IFOC com referência de fluxo constante 
funcionamento do mesmo. 
o feito em malha aberta e sem 
f, é apresentada na Figura 
95W, sendo menor
apresentada na Figura 23. Isso ocorre devido a simulação ser
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Os parâmetros dos controladores de velocidade, fluxo e corrente estão descritos na 
Tabela 5. 
Os ganhos dos controladores foram inicialmente implementados com os valores da 
simulação apresentados na Tabela 2 e ajustados para melhorar adequar as respostas das 
variáveis com ruídos de medição.  
Tabela 5 – Ganhos dos controladores PI (Ensaios) 
 
Controlador Ganho Proporcional Ganho Integral 
Velocidade Kps 0,5 Kis 0,2 
Fluxo Kpf 2 Kif 20 
Corrente eixo direto Kpds 2 Kids 100 
Corrente eixo quadratura Kpqs 2 Kiqs 100 
 
Os parâmetros dos controladores de eficiência utilizados na simulação estão descritos 
na Tabela 6 e são os mesmos para os resultados experimentais. 
Tabela 6 – Parâmetros dos controladores de eficiência  
 
Controlador de Busca (SC)  
Passo de redução de fluxo inicial 0,07Wb
 
 
Passo de redução mínimo 0,007Wb
 
 
Rampa de retorno de fluxo 1,75Wb/s  
Nível de fluxo mínimo 0,2Wb  
Erro limite de velocidade 1rad/s
 
 
Intervalo de medição de potência de entrada no inversor 1,66ms  
Controlador Baseado em Modelo de Perdas (LMC)  
Rampa de redução de fluxo inicial 1,75Wb/s  
Rampa de retorno de fluxo 1,75Wb/s  
Nível de fluxo mínimo 0,2Wb  
Erro limite de velocidade 1rad/s  
Controlador Híbrido Adaptativo (HAEC) 
Passo de redução de fluxo inicial 0,07Wb
 
 
Passo de redução mínimo 0,007Wb
 
 
Rampa de redução de fluxo inicial 1,75Wb/s  
Rampa de retorno de fluxo 1,75Wb/s  
Nível de fluxo mínimo 0,2Wb  
Erro limite de velocidade 1rad/s
 
 
Intervalo de medição de potência de entrada no inversor 1,66ms  
 
A resposta de velocidade para todos os controladores de eficiência foi similar ao 
acionamento com fluxo constante apresentada na Figura 39. Nos instantes 1s e 12s ocorrem 
transientes de velocidade e o controlador de velocidade apresenta resposta satisfatória com 
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pequena ultrapassagem do valor de referência. No instante 24s, a velocidade do rotor 
apresenta um atraso em relação a referência causado pela saturação do controle de fluxo 
rotórico. Os parâmetros de imposição de corrente podem ser alterados melhorando a resposta, 
mas causam instabilidade em regime permanente devido a ruídos não filtrados nas medições 
de corrente e velocidade. A leitura de velocidade realizada pelo encoder, passa por um filtro 
de média móvel. Os ruídos na medição de velocidade ocorrem devido a resposta de saída do 
encoder ser código binário ao invés de código Gray. Isto pode gerar leituras erradas de 
posição durante transição de bits mais significativos. 
 
Figura 39 – Resposta de velocidade em malha fechada (CF). (cinza – referência), (escuro – velocidade 
medida). 
 
A comprovação do funcionamento do controlador de fluxo é realizada com leitura do 
valor de referência constante e do valor estimado através da corrente de eixo direto Ids, (vide  
(2-59)). 
Para magnetizar o motor é aplicada a referência de fluxo nominal no instante de 
tempo 0s até 1,8s com velocidade nula. A Figura 40(a) mostra a corrente das 3 fases do 
estator, com rotor em velocidade nula iniciando no cursor “a” e finalizando no cursor “b”, 
quando a referência de velocidade é iniciada. Ao iniciar a referência de velocidade, é possível 
observar que não ocorre pico de corrente durante a aceleração, pois o motor já está 
magnetizado. Isto difere do controlador V/f em malha aberta onde a magnetização ocorre 
durante a aceleração. Na Figura 40(b) é apresentada a corrente em regime permanente com 
velocidade rotórica de 40rad/s. O tempo de ciclo da corrente medido entre os cursores “a” e 
“b” correspondem a velocidade síncrona ωs do campo magnético estatórico de 120rad/s. 
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de fluxo é ilustrada na Figura 
DSP. Os transientes ocorridos na resposta de fluxo ocorreram durante os degraus de 
referência de velocidade. A pr
da posição do vetor de fluxo rotórico e causa compensações indevidas gerando oscilações de 
velocidade.  
Figura 40 – Correntes trifásicas
 
A imposição da referência de fluxo rotórico através do controlador PI de corrente de 
eixo direto, vide (2-55) ocorre com a tensão 
referência Ids*. A Figura 42
de corrente Ids ocorridos durante as acelerações são compensados impondo a tensão 
a referência de fluxo constante, a resposta do con
41, obtida através do estimador em um vetor de memória no 
esença de ruídos na medição de corrente altera o cálculo correto 
(a) 
(b) 
  do controlador IFOC. (a) Partida (b) Regime permanente
Vds aplicada ao estator a partir da corrente de 
 ilustra a corrente Ids medida e a imposição da tensão 
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sentido contrário a corrente. A corrente Ids apresenta pequenas oscilações durante o 
acionamento em fluxo constante mostrado na simulação da Figura 12. Isso ocorre devido a 
simulação possuir controlador PI de corrente Ids mais rápido que o implementado, pois não há 
ruídos presente na corrente medida. Também a resposta de velocidade do modelo simulado 
ocorre sem atrasos e desta forma a velocidade síncrona estimada não causa erros no cálculo 
do ângulo para a transformada de Park. Na implementação, um pequeno atraso na medição da 
velocidade durante transientes causa atraso na posição da orientação do fluxo rotórico. Nas 
acelerações, este erro aumenta o valor da corrente Ids gerando uma oscilação no valor do fluxo 
rotórico nos instantes 1s, 12s e 24s.  
 
Figura 41 – Resposta do controlador de fluxo rotórico. (cinza – referência), (escuro – fluxo estimado). 
O controlador de correntes de eixo em quadratura impõe a tensão Vqs ao estator para 
manter a velocidade igual a referência. A Figura 43 ilustra a tensão Vqs gerada a partir da 
corrente Iqs* de referência e a resposta da corrente Iqs medida. Como a amplitude da corrente 
Iqs possui valor pouco significativo em relação ao valor da tensão Vqs, nessa figura, a mesma 
teve sua amplitude multiplicada por um ganho 10. As oscilações da tensão e corrente 
ocorridas durante os transientes de velocidade são necessárias para provocar o aumento do 
valor do escorregamento e fazendo o rotor acelerar ou desacelerar até a nova referência de 
velocidade síncrona. O valor do escorregamento é diretamente proporcional a corrente Iqs, 
(vide (C-8)). 
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Figura 42 – Resposta do controlador de corrente de eixo direto. 
 
 
Figura 43 – Resposta do controlador de corrente de eixo em quadratura 
 
A potência instantânea de entrada do inversor foi mensurada no acionamento com 
referência de fluxo constante e está apresentada na Figura 44 entre os cursores “a” e “b”. O 
canal “1” do osciloscópio está medindo a tensão do barramento CC e o canal “2” está 
medindo a corrente de entrada do barramento. A potência é obtida pela multiplicação dos dois 
canais e mostrada no canal “M”. Para as demais figuras de potência de entrada, o método de 
cálculo é igual ao apresentado nesta figura. É possível observar que após as transições de 
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 velocidade a potência permanece aproximadamente constante devido 
velocidade e carga permanecerem constantes. Durante este acionamento a 
de 172W. Este valor foi maior que o apresentado na simulação do controlador IFOC com 
fluxo constante na  Figura 
apenas a potência de entrada no motor
perdas no inversor.   
Com o objetivo de reduzir a energia consumida no acionamento com cargas abaixo 
de 75% do valor nominal foram implementados os cont
Capítulo 3. 
Figura 44 – Medição instantânea de entrada do inversor
Corrente de entrada do barramento CC e M 
 
O controlador de busca (SC) realiza a busca recursiva pela referência de fluxo 
rotórico λ*ref correspondente a mínima potência de entrada do inversor. A 
comparação entre as referências de fluxo constante (CF) e do controlador de busca (SC). O 
nível de fluxo atingido, após a estabilização do erro d
correspondente ao limite mínimo do motor, valores inferiores a es
permitem o acionamento do sistema com velocidade de referência.
23 que foi de 148,8W. Isso ocorre devido a simu
, enquanto que na implementação também 
roladores de eficiência descritos no 
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A resposta para a busca de fluxo ótimo ocorreu em aproximadamente 5s após a 
habilitação do SC ocorrida após a alteração da referência de velocidade nos instantes 1s e 12s. 
Após a desaceleração do instante 24s a busca do nível ótimo ocorreu em aproximadamente 7s. 
Essa resposta é similar a simulação da Figura 22, pois foram utilizados os mesmos parâmetros 
para a redução do fluxo. 
 
Figura 45 – Comparação do nível de fluxo rotórico entre CF e SC 
 
A potência de entrada do inversor obtida com o controlador de busca é apresentada 
na Figura 46. Os picos ocorridos são gerados pelos degraus na referência de velocidade. A 
potência média com a utilização do controlador de busca foi de 120,9W. Esse valor é menor 
que o encontrado na simulação do SC que foi 128W, pois o nível de fluxo na implementação 
foi 0,05Wb menor. Isso diminui a potência média e o consumo de energia. As perdas no 
inversor também são reduzidas pela redução da corrente. O consumo de energia com o SC 
durante 60s foi de 2Wh enquanto que o acionamento com CF consumiu 2,86Wh. Isso 
representa uma redução de energia em 29,7%. 
Na sequência, foi implementado o controlador de eficiência baseado em modelo e 
perdas (LMC). A curva da relação entre a corrente estatórica Is e o nível de fluxo ótimo foi 
obtida em simulação mostrada na  Figura 25. Os coeficientes pi da equação (3-13) são os 
mesmos utilizados na simulação do LMC e HAEC.  
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A Figura 47 ilustra 
Esta referência ficou abaixo do fluxo de 0,4Wb encontrado na simulação do LMC mostrada 
na Figura 27. Isso ocorreu devido 
referência de fluxo maior durante a busca na curva
da velocidade no instante 2s e 24s diferem da simulação devido ao erro de velocidade sofrer 
um atraso para estabilizar. Apesar disso, a resposta do c
nível mínimo fluxo foi semelhante 
A potência de entrada do inversor para o acionamento com o controlador LMC é 
ilustrada na Figura 48. A redução do nível de potência ocorreu 
o SC, porém o nível de fluxo encon
durante o acionamento foi de 103,4W correspondendo a
uma redução de 40% em relação ao fluxo constante. 
Apesar da maior redução do consumo de energia feito pelo LMC em relaç
em longos períodos de estabilidade da velocidade ou carga
eficiente que o LMC. Para utilizar as características de convergência para o fluxo ótimo do 
SC e a rapidez de resposta do LMC foi implementado o controlador h
do inversor com controlador de busca (SC): 1- 
– Potência de entrada do inversor.
que a referência de fluxo mínimo encontrada ficando em 0,31Wb. 
à elevação da corrente estatórica na simulação 
 na simulação. Os tempos de estabilização 
ontrolador LMC para 
à simulação.  
4s mais rápido
trado ficou 0,11Wb maior. A potência média obtida 
o consumo de 1,72Wh representando
 
, a tendência é do SC ser mais 
íbrido HAEC.
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 Figura 47 – Comparação 
 
Figura 48 – Medição de entrada do inversor com controlador LMC
Corrente de entrada do barramento CC e M 
O controlador híbrido proposto (HAEC) 
mostrados na Tabela 6. 
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A comparação entre os níveis de fluxo foi feita entre o HAEC e o LMC. A Figura 49 
mostra que o HAEC atinge a referência de fluxo praticamente ao mesmo tempo que o LMC. 
Após o SC ser habilitado à busca pela mínima potência de entrada faz o nível de fluxo ser 
ajustado para um nível ótimo oscilando entre 0,3Wb e 0,2Wb. 
Na simulação apresentada na Figura 31 o nível de fluxo atingido pelo LMC e pelo 
HAEC era praticamente o mesmo, devido a curva de fluxo mínimo inicial ser igual. Desta 
forma o SC reduziu uma pequena parcela para encontrar o nível ótimo. Isto justifica o 
emprego do HAEC em várias faixas de potência utilizando a curva padrão da  Figura 25. 
Apesar de existirem diferenças entre a curva de fluxo ótimo e a curva padrão utilizada no 
LMC, o SC encontra o nível de fluxo ótimo adequado a cada condição de trabalho em regime 
permanente. As oscilações ocorridas no nível de fluxo após encontrar o fluxo ótimo ocorrem 
devido a compensações da referência de velocidade aumentar a potência de entrada levando o 
HAEC a aumentar o nível de fluxo. Durante o funcionamento pequenos ajustes no nível de 
fluxo podem ser necessários para compensar variações na potência de entrada do inversor. 
 
Figura 49 – Comparação do nível de fluxo rotórico entre LMC e HAEC. 
A potência de entrada utilizando o HAEC é ilustrada na Figura 50. O nível mínimo 
de potência encontrado foi menor que o LMC devido a curva de fluxo não ser ótima para o 
motor utilizado. Isto reforça a utilização do HAEC, pois compensa esse desvio na curva 
padrão do LMC. A potência média encontrada com o HAEC foi de 87W representando um 
consumo de 1,45Wh durante o acionamento de 60s. Isso significa uma redução de 15,7% em 
comparação com o acionamento feito com o LMC e de 28,1% em comparação com o SC. 
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Figura 50 – Medição de entrada do inversor com o controlador HAEC
2-Corrente de entrada do barramento CC e M 
A potência média de entrada do inversor e o consumo de energia são comparados 
entre os acionamentos feitos com fluxo constante (CF), e os controlador
LMC e HAEC.  A Tabela 7 
Tabela 
 
Controlador  
Fluxo Constante (CF) 
Controlador de Busca (SC)
Controlador Baseado em Modelo (LMC)
Controlador Híbrido Adaptativo (HAEC)
 
É possível observar que a utilização do HAEC reduziu 
acionamento feito em comparação com o fluxo constante (CF), controlador de busca (SC) e 
controlador baseado em modelo (LMC) mostrando que a aplicação do HAEC contribui para a 
economia de energia e melhoria da eficiência do motor.
simulação, o acionamento com longos períodos de estabilidade de velocidade e carga permi
o SC ter desempenho similar ao HAEC, pois o nível de fluxo ótimo encontrado foi 
: 1 – Tensão no barramento CC, 
– Potência de entrada do inversor.
ilustra essa comparação. 
7 – Comparação dos controladores de eficiência
Potência Média 
de Entrada (W) 
Consumo de 
Energia (Wh)
172 2,86 
 120,9 2,01 
 103,4 1,72 
 87 1,45 
a energia consumida no 
 Da mesma forma que ocorreu na 
81 
 
 
es de eficiência SC, 
 
 
Consumo de 
Energia (%) 
100 
70,3 
60,1 
50,6 
te 
82 
 
semelhante. O nível de fluxo mínimo encontrado pelo LMC foi maior que o HAEC. Isto gera 
um maior consumo de energia diferente do resultado de simulação. Ou seja, seria necessário 
um ajuste da curva de corrente por fluxo do LMC para obter desempenho similar ao HAEC. 
Portanto, o HAEC tem baixa sensibilidade a variações paramétricas e desvios na obtenção da 
curva de fluxo. 
4.3 SUMÁRIO DO CAPÍTULO 
 
Neste capítulo foi apresentado o resumo das características da plataforma utilizada 
nos ensaios de comparação dos controladores de eficiência e com possibilidade de utilização 
em outros projetos. Também foi apresentado o resultado dos acionamentos com fluxo 
constante, e com os controladores de busca (SC), baseado em modelo (LMC) e híbrido 
adaptativo (HAEC). A comparação dos controladores mostrou o melhor desempenho na 
redução no consumo do HAEC frente ao CF, SC e LMC. 
 
  
5 CONCLUSÕES 
 
O acionamento de motores de indução utilizando variação de velocidade com 
conversores CA/CC/CA ocorre a várias décadas. A preocupação com a redução no consumo 
de energia incentivou o desenvolvimento de motores e acionamentos mais eficientes.  
Apesar de estar consolidada, a modelagem do motor foi incluída no inicio deste 
trabalho de forma resumida para validar o modelo utilizado nas simulações. A validação dos 
modelos elétrico e mecânico do motor foi feita aplicando tensão de eixo direto e em 
quadratura convertidas em tensão trifásica pela transformação inversa de Clark e Park. 
Através dessa simulação foram obtidas as correntes trifásicas resultantes do motor. Com a 
utilização das transformadas de Clark e Park foram obtidas as correntes de eixo direto e em 
quadratura. Isso mostrou que o modelo elétrico de simulação simplificado, no qual são 
fornecidas as tensões de eixo direto e quadratura e obtidas as correntes nos mesmos eixos, é 
válido. A velocidade, o fluxo rotórico e o torque gerados na simulação também reforçam o 
correto desenvolvimento do modelo.  
O modelo elétrico do motor referenciado ao fluxo rotórico possui um acoplamento 
entre as correntes de eixo direto e em quadratura. Para compensar esse efeito foram utilizados 
dois controladores proporcional-integral (PI) para impor as tensões a partir das correntes de 
referência. As referências de corrente de eixo direto e em quadratura são geradas por 
controladores PI de fluxo e velocidade respectivamente. Estes quatro controladores PIs 
compõe o controlador IFOC para velocidade. 
A simulação do controlador IFOC com referência de fluxo nominal, com perfil de 
velocidade variável e carga leve (4Nm) demonstrou o correto funcionamento dos 
controladores de fluxo, velocidade e corrente. Porém, foram desconsideradas as perdas no 
núcleo do motor durante as simulações. Para validar o controlador IFOC foi desenvolvida 
uma plataforma experimental composta por conversor CA/CC/CA, circuitos de 
instrumentação e interface com o DSP. Esta plataforma também foi utilizada para ensaios 
com controladores de eficiência. 
A identificação das perdas no motor revelam que as perdas no cobre já estão 
consideradas no modelo elétrico do motor através da resistência do estator e rotor. As perdas 
mecânicas por atrito e ventilação também estão presentes no modelo mecânico através do 
coeficiente de atrito. Porém, as perdas no núcleo e as perdas parasitas que também são 
discutidas não são incluídas devido o aumento da ordem do modelo. As perdas no núcleo do 
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estator e rotor representam uma parcela significativa na redução da eficiência energética do 
motor. Assim a minimização dessas perdas resulta em melhoria do rendimento do motor. 
O uso de controladores de eficiência em conjunto com controladores de velocidade 
ocorre a vários anos. Através da análise dos principais controladores de eficiência 
apresentados na literatura foram encontrados duas principais vertentes de pesquisas, uma 
utilizando controladores de busca (SC) e outra utilizando controladores baseados em modelos 
de perdas (LMC). A combinação das duas técnicas também é apresentada.   
A comparação de eficiência energética entre os principais controladores foi realizada 
em simulação e em ensaios práticos. A resposta do SC atingiu o nível de fluxo ótimo durante 
transientes de velocidade. Porém, o tempo da resposta foi lento, 5s em média. Outras 
abordagens com controlador de busca apresentam respostas mais rápidas, entretanto 
necessitam de aprendizagem para cada faixa de potência de motor. A utilização do LMC torna 
a resposta de referência de fluxo ótimo 4s mais rápida que o SC. Porém, os resultados também 
mostram que a curva com a relação entre fluxo rotórico e corrente estatórica necessita ser 
ajustada em cada faixa de potência. Isso torna o LMC menos eficiente energeticamente que o 
SC em longos períodos sem modificações na referência de velocidade ou carga. Entretanto, 
em acionamentos com transições sucessivas de velocidade ou carga o LMC se sobrepõe ao 
SC devido à velocidade de resposta ser mais rápida no LMC. 
Para otimizar a eficiência energética do acionamento do motor, foi proposto um novo 
controlador híbrido adaptativo (HAEC) baseado no SC e no LMC. O HAEC iniciou a busca 
pelo fluxo ótimo através de uma curva padrão para várias faixas de potência de motores com a 
característica do LMC. Isso levou a busca de um nível quase ótimo de fluxo rotórico. Através 
da ação do SC foi encontrado o nível de fluxo ótimo e adaptado os passos de redução até 
atingir a mínima potência de entrada do inversor.  
A resposta do HAEC foi rápida, ou seja, em 1s o valor quase ótimo de fluxo foi 
obtido. Assim houve otimização da eficiência energética do acionamento tanto na simulação 
como nos ensaios. O HAEC otimiza o consumo de energia, tanto em acionamentos com 
várias mudanças nas referências de velocidade ou carga, bem como em acionamentos sem 
variações nas referências. Além disso, o HAEC possui dependência a variação paramétrica 
menos significativa que o LMC, devido à compensação feita pelo SC. Os controladores de 
eficiência foram comparados experimentalmente com o acionamento feito com referência de 
fluxo constante. Os resultados demonstram redução no consumo de energia, sendo que o SC 
reduziu 29,7%, o LMC 39,9% e o HAEC 49,6%. Além disso, a implementação também é 
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simples a partir do controlador IFOC. Isso mostrou a viabilidade da técnica proposta, tanto na 
eficiência energética, quanto na facilidade de implementação. 
Através das análises, simulações e ensaios realizados é possível concluir que o 
controlador híbrido adaptativo de eficiência foi abordado utilizando outros enfoques na 
literatura 12, 39 e 41 e que a estrutura de controle proposta (HAEC) é inovadora. 
As principais contribuições geradas por este trabalho foram: 
• Análise e comparação experimental dos principais controladores de eficiência 
no acionamento de motores de indução; 
• Projeto e implementação da plataforma flexível de acionamentos com 
processador de sinais, instrumentação e conversor estático trifásico; 
• Implementação e validação experimental de uma nova estratégia de controle 
em tempo discreto para o controlador híbrido de eficiência; 
Para trabalhos futuros sobre o mesmo tema podem ser sugeridos: 
• Utilização do controlador híbrido sem uso de sensor de velocidade ou posição. 
• Utilização dos controladores de eficiência em comparação com o controle direto 
de torque (DTC). 
• Comparação de desempenho com outras técnicas de controle de eficiência como 
Lógica Fuzzy e Redes Neurais. 
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APÊNDICE A - DETERMINAÇÃO DE PARÂMETROS DO MOTOR 
 
No Capítulo 2 foram definidas as equações e relações envolvendo variáveis do 
modelo do motor. Desta forma é necessário definir as resistências e indutâncias envolvidas 
nos cálculos. A obtenção clássica das variáveis de rotor e estator é feita por três métodos com 
o motor conectado em Y, sendo: ensaio CC, ensaio a vazio e ensaio com rotor bloqueado. 
O ensaio CC consiste em aplicar uma tensão CC em dois terminais do enrolamento 
do estator para verificar a resistência do mesmo. Desta forma é obtida uma corrente 
correspondente em duas bobinas e a resistência é dada por  
2
( )= ccs
cc
V
I
R Y  (A- 1) 
A medição de resistência foi feita utilizando tensão de 20Vcc no fechamento Y e a 
corrente resultante foi de 13,2A. Aplicando a tensão e corrente na equação (A- 1) foi obtido a 
resistência de 0,75Ω por fase. Este ensaio foi feito com o motor a 23,5ºC. Após 1 hora com 
motor trabalhando a vazio e com os enrolamentos a 45 ºC foi aplicado a mesma tensão de 
20Vcc e obtido 12,7A. A resistência por fase foi calculada em 0,78 Ω. A diferença entre o 
resultado dos ensaios ocorreu devido ao aumento da temperatura do enrolamento.  
O ensaio a vazio é realizado com a aplicação da tensão nominal e o objetivo é obter 
as perdas ôhmicas do estator, as perdas no núcleo devido à histerese do material magnético e 
também as perdas rotacionais por atrito e ventilação. O coeficiente de atrito e o momento de 
inércia podem ser obtidos aplicando uma corrente constante e verificando qual o tempo 
decorrido até o rotor atingir a velocidade nominal. 
Em Câmara15, o coeficiente de atrito é definido por 
2
2
=
m ds qs
n
r
NPL I I
B
L
 
(A- 2) 
e o momento de inércia definido como um sistema de primeira ordem do tipo 
( ) 1
( ) 1
=
+
n
n
G s B
B
J s
 (A- 3) 
onde
nB
J é o instante de tempo que a velocidade do rotor atingiu 63,2% da nominal. 
As perdas ôhmicas são definidas por: 
2
2 3=i r av sP I R  (A- 4) 
onde avI é a corrente eficaz de fase do teste a vazio. 
 Com este ensaio não é possível separar as perdas no núcleo das perdas por atrito e 
ventilação, assim são definid
rot av i r av av i rP P P V I P
sendo Pav as perdas totais a vazio e V
A soma das reatâncias de dispersão e mútuas do estator podem ser obtidas pela 
potência reativa do ensaio como 
X X
a separação destas reatâncias será feito no próximo teste.
 Segundo Bim20, a forma alternativa é encontrar a impedância total a vazio dada por
Z R X X
 Em frequência e nominal a resistência do estator é bem menor que a soma das 
reatâncias, desta forma é possível aproximar a reatância própria do estator por
onde 0X é a soma das reatâncias de dispersão e mútua dos estator
Os ensaios a vazio e com rotor bloqueado foram efetuados por equipamento Fluke 
434/003 Power Quality Analyzer
   O resultado do ensaio
Figura 
   Através da corrente
de 70,78W. As perdas rotacionais obtidas em 
as como perdas rotacionais. 
2 23 cosϕ= − = −  
av a tensão de fase do teste. 
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 numero de série DM9810011 calibrado em 3/09/2008.
 a vazio é apresentado na Figura 51. 
51 – Resultado dos parâmetros do ensaio a vazio. 
 eficaz na equação (A- 4) são obtidas as perdas ôhmicas no esta
(A- 5) foram de 289,22. 
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O desbalanceamento entre as fases ocorreu devido a tensão de entrada do laboratório 
estar desbalanceada e não tem equipamento para equilibrar as fases. 
 A impedância obtida com a equação (A- 7) foi de 38,65Ω e como ainda não é possível 
separar lsX de mX , é efetuado o ensaio de rotor bloqueado. 
O ensaio conhecido como rotor bloqueado, é feito aplicando tensão e frequência 
menores que as nominais para obter a corrente nominal no estator e para que o valor de 
r
R
possua mais representatividade. A potência absorvida por este ensaio é 
3 cosϕ=rb rb rbP I V  (A- 9) 
onde
rbI é a corrente eficaz de fase do ensaio e rbV é a tensão de fase aplicada. 
Com a equação (A- 9) é obtido a resistência total do ensaio de rotor bloqueado 
23
=
rb
b
rb
PR
I
 (A-10) 
A resistência do rotor é então dada por 
( )( )2
2
− +
=
b s m lr
r
m
R R X X
R
X
 (A-11) 
 A reatância do ensaio de rotor bloqueado é utilizada para separar as componentes de 
reatância de dispersão e mútua do rotor e estator, desta forma 
23
= = +
+
rb rb m lr
rb ls
m lrn rb
f Q X XX X
X Xf I
 (A-12) 
onde
rbf é a frequência da tensão aplicada no teste e fn é a frequência nominal do motor e rbQ é 
a potência reativa do ensaio. De acordo com Bim20, os valores típicos de reatâncias definidos 
nas normas IEEE são:  
− Xlr=Xls em motores classes A,D; 
− Xls=0.67Xlrem motores classe B; 
− Xls=0.43Xlr em motores classe C. 
A NBR 7094/2000 define a categoria A e B como N. 
De acordo com Fitzgerald, Kingsley e Umans44, em motores menores que 25CV a 
frequência do ensaio pode ser a nominal do motor.  
O resultado do ensaio de rotor bloqueado aplicando a corrente nominal em tensão 
reduzida é apresentado na Figura 52. 
 Figura 
 
Considerando que o motor ensaiado tem seu projeto na categoria N
NBR7094/2000, as reatâncias de dispersão do rotor e estator são iguais e aplicando as 
variáveis do ensaio nas equaç
1,25Ω e as reatâncias Xls, X
Transformando as reatâncias em indutâncias através da frequência nominal de 60Hz é 
obtido Lls, Llr e Lm respectivamente 6,92mH, 6,92mH e 90,4mH.
As indutâncias própria
de dispersão Lls, e Llr com a indutância mútua 
Estes parâmetros obtidos representam uma 
temperatura, pois as resistências do estator e rotor e consequentemente as reatâncias 
dependem da temperatura e não são lineares. Para compensar os efeitos das variações é 
proposto na literatura estimadores como descrito 
Hori47. A dificuldade da obtenção precisa dos parâmetros motiva o projeto de controladores 
que não possuam dependência acentuada d
52 – Resultado dos parâmetros do ensaio com rotor bloqueado.
ões (A-11)-(A-12)foram obtidas a resistência do rotor 
lr, Xm respectivamente 2,61Ω, 2,61Ω e 34,09Ω
 
s do estator Lse rotor L’r são obtidas pela soma das indutâncias 
Lm 
97,3= + =s ls mL L L mH  
' 97,3= + =r lr mL L L mH
 
determinada condição de operação e 
em Karanyil, Rahman e Grantham
estes parâmetros para o acionamento do motor.
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APÊNDICE B – PLATAFORMA DE ENSAIOS 
 
A plataforma de ensaios foi projetada e implementada com três principais módulos, 
sendo módulo de potência, módulo de instrumentação e módulo de processamento.  
B.1 Módulo de Potência 
 
O conversor estático CA/CC/CA é um sistema que converte a energia elétrica de 
tensão e frequência fixas em tensão e frequência variáveis e controláveis. O objetivo principal 
deste equipamento na aplicação a ser proposta é servir como elemento de acionamento para 
controle de eficiência do motor além da variação da velocidade do motor de indução. Um 
bloco retificador é utilizado para converter a tensão CA em CC alimentando o barramento 
CC. Um módulo inversor é composto por chaves estáticas com capacidade de bloqueio como 
BJTs, IGBTs, MOSFETs, GTOs dependendo da faixa de frequência de chaveamento e 
potência de aplicação. A configuração básica dos dispositivos consiste em duas chaves para 
cada fase a ser gerada. 
O módulo de potência implementado é composto por proteção, retificador, circuito de 
pré-carga, filtro capacitivo e pelo inversor trifásico com potência nominal de 5,2kVA para 
tensão de linha (RMS) de até 195V. 
O bloco retificador é responsável por converter a tensão CA em CC alimentando o 
barramento CC. A entrada do retificador é protegida por disjuntor tetrapolar curva B de 25A. 
O sistema de potência é alimentado por um variador de tensão trifásico que ajusta a tensão de 
linha de entrada de 0 a 250V. Os retificadores são três módulos combinados de diodo e tiristor 
modelo SKKH 42/08E da Semikron. Os três tiristores são disparados próximos a 0º, pois não 
são utilizados para controle da tensão do barramento CC. 
O barramento CC capacitivo utiliza capacitor de filtro de 4700uF e também 
armazena energia em casos em que o motor que estiver sendo alimentado trabalhe na região 
de gerador durante uma desaceleração. Neste caso a tensão do barramento não pode 
ultrapassar a máxima permitida pelos semicondutores que é 630V e do próprio capacitor de 
450V.  A tensão de trabalho durante os testes foi de 340 Vcc. 
A pré-carga do capacitor é feita através de contatores e relé de tempo que fazem um 
curtocircuito no resistor de 100Ω/200W inicialmente ligados em série com o capacitor em 
1,5s após a energização do retificador. Para descarregar o capacitor, após o desligamento, 
outro contator é utilizado em conjunto com um resistor de 1800Ω/20W. 
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O inversor trifásico é composto por três módulos de dois IGBTs modelo 
SKM75GB063D do fabricante Semikron. Para disparar os IGBTs foi utilizado o driver 
SKHI22AR que isola eletricamente as portas dos sinais de controle provenientes dos CIs tipo 
buffer não inversores SN7407. Estes CIs são utilizados para converter os sinais de 3,3V das 
saídas digitais do DSP em 15V, necessários para acionar o driver. A corrente de acionamento 
das portas também é amplificada. O inversor é projetado para operar em frequências de 
comutação de 15kHz, entretanto a frequência de comutação utilizada nos acionamentos foi de 
6kHz por ser suficientemente elevada para gerar frequências de acionamento do motor até 
60Hz e resultar em menor interferência de fatores como o tempo morto utilizado na 
comutação dos IGBTs.  
A placa desenvolvida permite o acionamento de até seis canais PWM e seus sinais 
complementares, além da leitura dos sinais de alarme gerados pelo driver de disparo dos 
IGBTs. 
A estrutura é montada sobre um dissipador de calor que é refrigerado por um 
ventilador. Nesse protótipo o ventilador permanece ligado durante os testes, mas para 
melhorar o rendimento do sistema a refrigeração pode ser acionada através de sensor de 
temperatura no dissipador. 
B.2 Módulo de Instrumentação 
 
As variáveis físicas medidas e utilizadas no sistema de controle são tensão e corrente 
do barramento CC e corrente nas três fases do motor. A posição e velocidade do rotor são 
medidas através de encoder absoluto com saída tipo binária, com precisão de 360 pontos por 
volta. A tensão do barramento CC é adquirida através de sensor de efeito Hall modelo LV25-
600 da LEM que converte 600 V RMS em um sinal de corrente de 25 mA RMS. O sinal de 
corrente obtido é transmitido por cabo blindado até a placa de filtro e proteção. 
As correntes são obtidas por meio de sensores de efeito Hall modelo LA55-P da 
LEM que convertem 50 A RMS em 50 mA RMS que também são transmitidos por cabo 
blindado até placa de filtro e proteção. Os sinais de corrente transmitidos são convertidos em 
sinais de tensão na entrada do filtro. 
Para reduzir ruídos de medição, foi desenvolvido um circuito analógico com filtro 
anti-aliasing, filtro de tensão de modo comum e modo normal, somador de tensão e circuito 
de proteção. O filtro anti-aliasing elimina frequências acima da 1,2kHz que é um quinto da 
frequência de comutação do inversor e os filtros de modo comum e normal eliminam 
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interferências que possam vir somadas ao sinal medido através de resistores e capacitores na 
entrada diferencial dos amplificadores operacionais. Os cabos de ligação são blindados com 
malha de cobre e ligados ao condutor terra na extremidade da placa aquisição de sinais e com 
uso de filtro com resistor e capacitor ligados em série ao potencial 0V na placa de filtro. Os 
sinais são lidos por um amplificador diferencial de ganho unitário INA128. 
O circuito somador AD706 impõe uma tensão de offset ao sinal de entrada para 
evitar sinais negativos, pois o conversor analógico/digital (A/D) do DSP utilizado, somente 
realiza leituras de 0V a 3V. O circuito de proteção tipo rail-to-rail AD8504 garante que o 
conversor A/D não vai receber tensões menores que 0V ou maiores que 3V. A placa analógica 
permite o condicionamento de 16 sinais de corrente ou tensão e tem flexibilidade para operar 
com ganho de 1 a 1000 sobre a variável lida. A Figura 53 ilustra o diagrama do filtro e da 
proteção para as variáveis de tensão e corrente. 
Na Figura 54 são ilustrados os sinais de entrada da placa de condicionamento medido 
pelo canal 2 e o sinal de saída é medido pelo canal 1. Este sinal representa a tensão de saída 
entre duas fases do inversor utilizando como carga um indutor de 0,3mH capacitor de 50µF 
para gerar a forma de onda de 60Hz através do chaveamento PWM de 6kHz. O cursor “a” 
mostra o nível máximo do canal 1 e o cursor “b” mostra o nível mínimo do mesmo canal. Este 
sinal é lido pelo canal A/D do DSP. O sinal medido pelo DSP não pode ser negativo, desta 
forma a tensão de 1,5V é somada ao sinal de entrada da placa de instrumentação. A 
frequência fundamental do sinal medido foi de 60Hz e o ruído possui frequência de 6kHz 
correspondente a frequência de chaveamento do inversor. O circuito de condicionamento de 
sinais não insere fase no sinal medido e também não causa deformação na forma de onda.  
A montagem dos sensores de corrente e tensão próximo ao módulo de potência 
causou ruídos conduzidos somados aos sinais lidos e com amplitude elevada. Para minimizar 
este efeito foi inserido capacitores de 100pF entre cada sinal medido e o potencial de terra 
gerando uma impedância de 26µΩ para ruídos de 6kHz. Isto atenua parte dos ruídos gerados 
pelo chaveamento do inversor.  
 
Figura 53 – Diagrama de filtro e proteção das variáveis de corrente e tensão. 
 
 A leitura de posição é feita por um
pontos por volta. Para condicionamento e proteção dos sinais do 
buffer não inversores SN7407 que limitam a tensão nas entradas digitais do DSP 
Figura 54 – Entrada e saída da placa de filtro.
B.3 Módulo de Processamento
O módulo de processamento dos sinais é composto por DSP TMS320F28335 da 
Texas Instruments. As principais características deste processador sã
com ponto flutuante, suporte a linguagens C/C++, 18 portas de saída PWM e 16 canais de 
A/D com resuluçao de 12bits e tempo de conversão de 80ns.
O processador está inserido em um
eZdspTMF28335 da Spectrum Digital, Inc
placa de acoplamento que distribui todos os sinais de entrada e saída do processador em 
conectores tipo DB25 e facilita a expansão da plataforma. Os sinais de entrada do conversor 
A/D, as saídas PWM e demais sinais digitais podem ser utilizados com as placas de expansão 
descritas nas subseções anteriores. O comando para inicio dos ensaios é feito através do 
teclado de seis teclas ligado as entradas digitais do DSP.  
encaixado na placa de conectores e pode ser facilmente substituído em caso de falha. O 
processador também pode ser substituído sem necessidade de soldas.
O programa de controle foi desenvolvido em linguagem C através do 
CODE COMPOSER STUDIO
com notas de aplicação sobre controle digital de motores, conversores CC/CA, CC/CC e 
 encoder absoluto de 9 bits, com precisão de 360 
encoder
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inversores multiníveis. Para medição do tempo de processamento de um laço de controle foi 
efetuado um ensaio por uma porta de saída do DSP. A porta é ligada ao iniciar a medição A/D 
e quando os cálculos do DSP são finalizados a porta é desligada.  O tempo de processamento 
do software de controle vetorial foi de 1,20µs. Com esta velocidade de processamento é 
possível implementar softwares mais complexos nesta mesma plataforma, pois este valor 
representa menos de 1% do período de discretização Ts de 166,66µs. Desta forma a 
atualização da lei de controle é feita no mesmo período evitando atrasos na resposta desejada. 
Através do controlador IFOC, foi gerado uma referência de tensão e frequência. Os 
tempos de chaveamento do PWM Space Vector são apresentados na Figura 55 para a chave 
superior da fase “a” durante um ciclo. A forma de onda tem o perfil apresentado em 50 para a 
região de submodulação. O valor de pico de 12500 representa o tempo do contador PWM 
interno ao DSP para a frequência de chaveamento de 6kHz. A variação do valor do contador 
PWM gera os tempos de comutação e bloqueio para cada chave do inversor a cada período de 
chaveamento, (vide Anexo C).  
O resultado da aplicação deste tempo de chaveamento nas portas das chaves 
superiores do inversor gera a forma de onda apresentada na Figura 56. Esta medição é feita 
nas três portas PWM de saída do driver correspondentes as chaves superiores com os canais 
“1”, “2” e “3” do osciloscópio. Nessa figura as chaves permanecem ligadas por um período 
mais longo durante um ciclo devido ao tempo em que ficaria bloqueada ser menor que o 
tempo morto de proteção entre a saída PWM do DSP e a saída do driver das portas do 
inversor. O tempo morto medido foi de 1,66µs. 
 Figura 55 – Formas de onda do tempo das c
 
Figura 56 – Forma de onda trifásica nos gatilhos das chaves superiores
haves superiores ligadas gerados no DSP.
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ANEXO C – MODULAÇÃO POR LARGURA DE PULSO (PWM) 
 
A tensão e frequência de referência, geradas pelos controladores escalar ou vetorial 
podem ser aplicadas ao motor através de conversores estáticos CA/CA ou CC/CA. Os 
conversores estáticos geralmente são implementadas através comutação em frequências muito 
superiores a frequência base da rede de distribuição de energia (50Hz ou 60Hz). Para gerar a 
frequência desejada no acionamento dos motores a partir de uma fonte de tensão CC é 
utilizada a técnica de modulação por largura de pulso (PWM – Pulse Width Modulation) onde 
cada chave do inversor permanece ligada ou desligada por um tempo variável, proporcional 
ao valor da onda modulante naquele instante. As principais formas de geração para senóides 
podem ser divididas em modulação senoidal (SPWM – Sinusoidal PWM) e modulação Space 
Vector. Pereira48 aborda outras formas de geração de PWM como modulação por eliminação 
de harmônicas, modulação por histerese e modulação aleatória. 
A técnica SPWM pode ser facilmente implementada com componentes analógicos ou 
em processadores digitais, porém possui um índice de modulação máximo “m” de 0,785 e 
taxa de distorção harmônica maior que as outras técnicas de modulação48. O índice de 
modulação é a razão entre a tensão de saída e a tensão do barramento CC. 
*
2
pi
=
s
cc
V
m
V
 
(C-1) 
onde *sV é a tensão de fase de saída do inversor e Vcc é a tensão do barramento CC. 
Os níveis de tensão de linha na saída são 2, ou seja, +Vcc e –Vcc, entretanto existem 
pesquisas de conversores multiníveis para acionamento de motores de indução como descrito 
em Rodriguez e Peng49. A utilização de mais níveis de tensão melhora a forma de onda de 
corrente diminuindo harmônicos. Entretanto, inversores com mais níveis possuem custo 
significativamente mais elevado. 
A outra técnica de geração de PWM é conhecida como Space Vector PWM 
(SVPWM). Essa técnica é utilizada em aplicações com inversores fonte de tensão para reduzir 
o número de comutações durante um ciclo da onda fundamental, para gerar menor distorção 
harmônica e permitir índices de modulação até a unidade48. Em acionamento de motores 
trifásicos é possível gerar altas dinâmicas de torque e velocidade utilizando a modulação 
vetorial.  
Pinto et al.50 apresenta três regiões de trabalho para modulação Space Vector baseado 
no índice de modulação, sendo: 
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• Região de submodulação: 0 <m < 0,907. 
• Região de sobremodulação modo 1: 0,907 <m < 0,952. 
• Região de sobremodulação modo 2: 0,952 <m< 1,0 
O sistema de acionamento para o motor de indução foi projetado para atuar na região 
de submodulação, pois as tensões requeridas no perfil de acionamento do motor não 
ultrapassam o nível V*max = 195V 
*
max
2 0,907
pi
=
ccVV
 (C-2) 
Para o inversor operar na região de submodulação foi utilizado um barramento CC de 
340V obtido através da tensão de linha de entrada do retificador de 240V RMS. 
A técnica de modulação vetorial baseia-se na combinação de comutação possível das 
6 chaves que compõe um inversor 2 níveis como ilustrado na Figura 57(b). Dentre as 8 
combinações possíveis 2 vetores de tensões possuem valor nulo e 6 vetores de tensão 
possuem valor não nulo. 
A Figura 57(a) ilustra a trajetória da tensão de referência V*s dentro de cada setor. Os 
vértices do hexágono ilustram a tensão máxima V*max que pode ser obtida a partir do 
barramento CC do inversor. O círculo ilustra a máxima tensão obtida na região de 
submodulação. 
Segundo PINTO et al.50 o vetor da tensão de referência V*s descreve um círculo 
durante um ciclo da forma de onda a ser gerada. Esse vetor é obtido diretamente dos vetores 
de tensão Vds e Vqs impostos a partir das correntes I*ds e I*qs resultantes dos controladores de 
velocidade e fluxo descritos na seção 2.9. 
* 2 2
= +s ds qsV V V  (C-3) 
O círculo do vetor de referência é dividido em 6 setores utilizando as combinações de 
comutação com valores não nulos. O ângulo θ’s é utilizado para definir o setor de 
chaveamento. 
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(a) (b) 
Figura 57 – Combinações de comutação do inversor 2 níveis. 
Fonte: Pinto50. 
 
A tensão de fase resultante em cada combinação de comutação é resumida na Tabela 
8. 
Tabela 8 – Tensões de comutação 
 
Vetor Estado das chaves superiors Vab Vbc Vca 
V0 000 0 0 0 
V1 001 /3ccV−  /3ccV−  2 /3ccV⋅  
V2 010 /3ccV−
 
2 /3ccV⋅
 
/3ccV−
 
V3 011 2 /3ccV− ⋅
 
/3ccV
 
/3ccV
 
V4 100 2 /3ccV⋅
 
/3ccV−
 
/3ccV−
 
V5 101 /3ccV
 
2 /3ccV− ⋅
 
/3ccV
 
V6 110 /3ccV
 
/3ccV
 
2 /3ccV− ⋅
 
V7 111 0 0 0 
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Nesta região de modulação Pinto et al.50 definem três tempos de comutação (ta, tb, t0) 
cujo valor médio corresponde ao vetor de tensão de referência. Os tempos de comutação são 
dados por 
* *3 ( )
2 3
pi
α= −sa s
cc
T
t V sen
V
 (C-4) 
* *3 ( )
2
α= sb s
cc
T
t V sen
V  
(C-5) 
0 ( )2= − +
s
a b
T
t t t
 
(C-6) 
onde 
− ta  tempo do vetor adjacente posterior atrasado de *.sV  
− tb tempo do vetor adjacente anterior adiantado de *.sV . 
− t0 tempo do vetor nulo. 
− Ts é o período de comutação. 
− *α
 
ângulodo vetor *sV  dentro do setor de comutação. 
Na Figura 58 é apresentado a obtenção do ângulo que define o setor de chaveamento e 
a posição dos eixos das transformadas de Clark e Park. Através do fluxo de referência e da 
corrente de quadratura de referência I*qs é obtido o escorregamento ωsl. A velocidade síncrona 
ωs é obtida por, 
ω ω ω= +s PP r slN  (C-7) 
onde o escorregamento é definido em CAMARA 15 como, 
*
.ω
τ λ
=
m qs
sl
r ds
L I
 (C-8) 
A integração da velocidade síncrona gera o ângulo de posição dos vetores de corrente  
θs. O cálculo correto do ângulo θ’s é necessário para manter alinhado o fluxo rotórico ao eixo 
d. Em Pinto et al.50 o ângulo θs é somado ao ângulo resultante da razão de Vqs e Vds para 
adiantar a posição do vetor de tensão de saída Vs devido as indutâncias do motor que atrasam 
a resposta de corrente do motor em relação a tensão 
As transformações abc→dq (ABC/DQ), dq→abc (DQ/ABC) e o setor de comutação N 
dependem do ângulo θs como pode ser observado na Figura 58. 
A definição do setor de comutação N em função do ângulo elétrico θ’s e o cálculo dos 
tempos de comutação são obtidos de acordo com o diagrama da Figura 59. 
1
' tan ( / ).θ θ −= +s s qs dsV V  (C-9) 
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Figura 58 – Cálculo do ângulo θs. 
 
 
Figura 59 – Fluxograma de obtenção dos setores de chaveamento.  
 Fonte: Adaptado de Pinto 50. 
 
As chaves inferiores S2, S4, S6 que compõe o inversor e ilustradas na Figura 57(b), 
são complementares as chaves superiores S1, S3, S5 respectivamente. As sequências de 
chaveamento das chaves superiores em cada setor estão ilustradas na Figura 60. 
Os tempos de comutação das chaves superiores em cada setor estão resumidos na 
Tabela 9. As chaves inferiores possuem a lógica de chaveamento inversa as chaves superiores. 
Tabela 9 – Tempos de comutação das chaves superiores 
 
 Setor 1 Setor 2 Setor 3 Setor 4 Setor 5 Setor 6 
 Tempo das chaves comutadas 
T_S1_on
 
t0/2 t0/2 + tb t0/2 + ta + tb t0/2 + ta + tb t0/2 + ta t0/2 
T_S3_on
 
t0/2 + ta t0/2 t0/2 t0/2 + tb t0/2 + ta + tb t0/2 + ta + tb 
T_S5_on
 
t0/2 + ta + tb t0/2 + ta + tb t0/2 + ta t0/2 t0/2 t0/2 + tb 
 Tempo das chaves bloqueadas 
T_S1_off
 
Ts – T_S1_on 
T_S3_off
 
Ts – T_S3_on 
T_S5_off
 
Ts – T_S5_on 
 
A utilização da técnica de modulação vetorial facilita a implementação digital do 
controle IFOC para o motor de indução como apresentado na Seção 4.2. 
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Figura 60 – Sequência de chaveamento.  
Fonte: Adaptado de Pinto 50. 
 
 
 
